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RÉSUMÉ
La demande pour des appareils portables multifonctionnels encourage les manufactu-
riers à intégrer des microsystèmes électromécaniques (MEMS) ou optoélectromécaniques
(MOEMS) à leurs produits pour réaliser de nouvelles fonctions ; les pico projecteurs consti-
tuent un excellent exemple. Or, dans le but d’utiliser ce type de composants, des tensions
de polarisation variant entre 100 V et 300 V sont parfois nécessaires. La génération de ces
tensions à partir de la pile de l’appareil exige des convertisseurs continu-continu (DC-DC)
miniatures procurant un gain de tension de l’ordre de 100. C’est dans ce contexte général
que ce projet réalisé pour Teledyne DALSA, un manufacturier de MEMS et concepteur de
circuits intégrés haut voltage, a été réalisé. En intégrant ce circuit à ses circuits de contrôle
de MEMS, Teledyne DALSA sera ainsi en mesure de proposer des systèmes plus complets
à ses clients.
Ce mémoire présente la conception d’un convertisseur DC-DC dans la technologie C08G
CMOS/DMOS haut voltage de Teledyne DALSA. Pour que la solution développée soit
assez flexible, le circuit permet un ajustement de la tension de sortie entre 100 V et 300 V
pour une puissance de sortie inférieure ou égale à 210 mW à partir d’une tension de batterie
entre 2,7 V et 5,5 V. Afin de permettre une longue autonomie des appareils portables, ce
projet vise une efficacité de transfert d’énergie de 70 % à la puissance de sortie typique
de 75 mW à 220 V. De plus, la solution développée doit être la plus petite possible. À
partir de l’état de l’art des circuits de gestion de l’alimentation, ce mémoire présente une
conception haut niveau du circuit basée sur des raisonnements et calculs mathématiques
simples. Bâtissant sur ces concepts, ce travail détaille la conception des composants de
puissance, du circuit de puissance et du contrôleur nécessaire à la réalisation de ce projet.
Bien que certaines difficultés, notamment le niveau moyen de l’oscillation de la tension de
sortie de 1,6 V, ne permettent pas d’utiliser dès maintenant le circuit développé dans une
application commerciale, la solution proposée démontre une amélioration entre 15 % et
43 % de l’efficacité de conversion par rapport au circuit flyback actuel de Teledyne DALSA.
De plus, la solution proposée intègre un transistor de puissance 78 % plus petit que les
transistors standards disponibles dans la technologie C08G. Étant donnée l’innovation du
circuit présenté au niveau des composants de puissance, du circuit de puissance et du
contrôleur, ces résultats de l’implémentation initiale laissent envisager un bon potentiel
pour cette architecture après une révision.
Mots-clés : Convertisseur DC-DC, Haut voltage, MEMS, CMOS/DMOS, Inductance
couplée, Transistor de puissance intégré, Bandgap
i

REMERCIEMENTS
Tout d’abord, pour leur soutien financier qui a rendu possible la réalisation de ce projet,
je tiens à remercier le Fond de recherche du Québec - Nature et technologies (FQRNT), le
Conseil de recherches en sciences naturelles et en génie du Canada (CRSNG) et Teledyne
DALSA.
Je tiens aussi à remercier Teledyne DALSA et plus particulièrement Rémi Meingan pour
avoir cru en mes aptitudes et m’avoir permis de réaliser ce projet. Je dois aussi souligner
le support logistique et technique reçu de la part du département Services Fonderie de
Conception et de Produits de Teledyne DALSA à différents moments dans le projet. Un
merci particulier à Martin Renaud pour le partage de son expérience au niveau de la
conception de circuits intégrés, à Frédéric Drapeau pour ses conseils lors du dessin des
masques du circuit et à André Lessard pour le partage de son expérience avec les circuits
imprimés.
De plus, j’aimerais remercier l’Université de Sherbrooke, mais plus particulièrement, Jean-
François Pratte, mon directeur de recherche, et Réjean Fontaine, membre du comité d’en-
cadrement, pour leurs précieux conseils ainsi que pour avoir pris le temps d’assister aux
revues de conception de mon projet chez Teledyne DALSA.
Finalement, je dois de souligner l’excellente idée qu’a eu Jean-François Pratte en me par-
lant de MEAD microelectronics et je dois remercier le FQRNT, Teledyne DALSA et l’Uni-
versité de Sherbrooke pour avoir rendu possible ma participation au cours Power Mana-
gement de MEAD Microelectronics. Ce cours fut un moment tournant dans la réalisation
de ce projet.
iii

TABLE DES MATIÈRES
1 INTRODUCTION 1
1.1 Mise en contexte . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 1
1.2 Définition du projet de recherche . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2
1.3 Objectifs du projet de recherche . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2
1.4 Contributions originales . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 4
1.5 Plan du document . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 5
2 ÉTAT DE L’ART 7
2.1 Cadre de référence . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 7
2.2 Tendances de l’industrie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10
2.3 Composants magnétiques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11
2.4 Topologies de convertisseur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12
2.4.1 Pompes de charges (SC) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12
2.4.2 Circuits à inductance commutée (SI) . . . . . . . . . . . . . . . . . 14
2.4.3 Circuits avec transformateur isolé . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14
2.4.4 Circuit à inductance couplée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15
2.4.5 Discussion et comparaisons des topologies . . . . . . . . . . . . . . 16
2.5 Commutation à tension nulle (ZVS) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17
2.6 Contrôleur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18
2.6.1 Mode de contrôle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18
2.6.2 Type de signal de contrôle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19
2.7 Convertisseurs DC-DC commerciaux disponibles . . . . . . . . . . . . . . . 20
2.8 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21
3 CONCEPTION PRÉLIMINAIRE 23
3.1 Solution proposée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
3.1.1 Topologie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
3.1.2 Mode de fonctionnement . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
3.1.3 Type de contrôleur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26
3.2 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28
4 CONCEPTION 29
4.1 Circuit de puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29
4.1.1 Sélection de l’inductance couplée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29
4.1.2 Identification des niveaux de tensions à l’intérieur du circuit . . . . 32
4.1.3 Réduction des interférences électromagnétiques (EMI) et recyclage
de l’énergie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33
4.1.4 Sélection des différents composants de puissance . . . . . . . . . . . 34
4.2 Conception des composants de puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35
4.2.1 Transistor de puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
4.2.2 Autres composants de puissance intégrés . . . . . . . . . . . . . . . 39
v
vi TABLE DES MATIÈRES
4.3 Contrôleur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41
4.3.1 Description générale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41
4.3.2 Contrôleur numérique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42
4.3.3 Pilote . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46
4.3.4 Bandgap . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46
4.3.5 Détecteur de température . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
4.3.6 Rétroaction de la tension de sortie . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51
4.3.7 Régulateur linéaire (LDO) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55
4.3.8 Lecture de la tension au drain de Q1 . . . . . . . . . . . . . . . . . 57
4.3.9 Pompe de charges . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59
4.3.10 Lecture du courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 61
4.3.11 Détecteur de DCM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
4.3.12 Détecteur de minimum . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
4.4 Résultats de simulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
4.5 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72
5 RÉSULTATS 73
5.1 Test des composants de puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73
5.1.1 Cellules unitaires . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74
5.1.2 Matrices de cellules . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76
5.2 Tests du convertisseur complet . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76
5.2.1 Boîtier du circuit intégré . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77
5.2.2 PCB de test . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77
5.2.3 Résultats au niveau de la gaufre . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78
5.2.4 Résultats au niveau du boîtier . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 79
5.3 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81
6 DISCUSSION DES RÉSULTATS 85
6.1 Aspects fonctionnels du circuit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85
6.2 Aspects à améliorer . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86
6.2.1 Bris des fils de connexions . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86
6.2.2 Délais de décision et démarrage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87
6.2.3 Courant de fuite . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88
6.2.4 Bandgap . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89
6.2.5 Oscillation de la tension de sortie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 90
6.2.6 Efficacité . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 90
6.3 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
7 CONCLUSION 93
LISTE DES RÉFÉRENCES 97
LISTE DES FIGURES
2.1 Schéma bloc général d’un convertisseur DC-DC [16] . . . . . . . . . . . . . 8
2.2 Convertisseur DC-DC de type Boost . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 8
2.3 Courant dans l’inductance d’un convertisseur DC-DC opérant en DCM [16] 9
2.4 Schéma d’une pompe de charge Dickson [11] . . . . . . . . . . . . . . . . . 13
2.5 Circuit de type flyback . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15
2.6 Circuit à inductance couplée tiré de [51] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16
2.7 Contrôleur de courant [33] . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19
3.1 Topologie du circuit proposé . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
3.2 États du circuit au cours d’un cycle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25
3.3 Tensions et courant important durant chaque état d’un cycle . . . . . . . . 27
3.4 Schéma logique du contrôleur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28
4.1 Gain de tension en fonction du rapport cyclique (gauche) etKcrit en fonction
du rapport cyclique (droite) pour les inductances sélectionnées . . . . . . . 31
4.2 Topologie proposée avec l’identification des noeuds importants . . . . . . . 32
4.3 Topologie proposée améliorée pour le contrôle des EMI . . . . . . . . . . . 33
4.4 Zone d’opération du transistor de puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
4.5 Efficacité du circuit en considérant seulement les pertes associées au tran-
sistor Q1 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39
4.6 Composants de puissances intégrés . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 40
4.7 Schéma bloc du contrôleur avec le circuit de puissance. Les liens pleins
signifient un transfert d’information et les liens pointillés indiquent une
alimentation autre que l’alimentation principale. . . . . . . . . . . . . . . . 42
4.8 Diagramme logique du contrôleur numérique . . . . . . . . . . . . . . . . . 44
4.9 Implémentation du contrôleur numérique en portes logiques . . . . . . . . . 45
4.10 Pilote du transistor de puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46
4.11 Simulation du pilote du transistor de puissance à partir du dessin physique
avec parasites . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 47
4.12 Schéma du bandgap . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49
4.13 Simulation du bandgap à partir du dessin des masques avec les parasites . 50
4.14 Schéma du détecteur de température . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51
4.15 Simulation du détecteur de température. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 52
4.16 Schéma bloc du circuit de rétroaction de la tension de sortie . . . . . . . . 53
4.17 Schéma du comparateur de la tension de sortie . . . . . . . . . . . . . . . . 54
4.18 Simulation du comparateur de sortie à partir du dessin des masques avec
les parasites . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55
4.19 Principe de fonctionnement de la branche antihystérésis . . . . . . . . . . . 56
4.20 Schéma du LDO . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57
4.21 Marge de phase et PSRR du régulateur linéaire . . . . . . . . . . . . . . . 58
4.22 Schéma du circuit de lecture de la tension au drain de Q1 . . . . . . . . . . 58
vii
viii LISTE DES FIGURES
4.23 Simulation du circuit de copie de la tension au drain de Q1 . . . . . . . . . 59
4.24 Schéma de la pompe de charge . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
4.25 Résultat de simulation de la pompe de charge . . . . . . . . . . . . . . . . 60
4.26 Schéma du comparateur de courant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
4.27 Schéma du détecteur de DCM et du détecteur de minimum . . . . . . . . . 63
4.28 Simulation du détecteur de minimum . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64
4.29 Schéma du circuit de simulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66
4.30 Simulation du circuit complet . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68
4.31 Dessin des masques du circuit complet (2,6 x 2,8 mm2) . . . . . . . . . . . 70
4.32 Agrandissement du dessin des masques du contrôleur avec les principaux
blocs identifiés . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71
4.33 Simulation post-dessin des masques du démarrage du circuit . . . . . . . . 72
5.1 Dessin physique des masques du circuit de test des composants de puissance
(3 x 3 mm2) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74
5.2 Configuration de test pour la mesure des cellules unitaires . . . . . . . . . 75
5.3 PCB utilisé pour les tests. Configuration discrète à gauche et intégrée à droite 79
5.4 Montage de test pour la mesure de l’efficacité du circuit . . . . . . . . . . . 80
5.5 Efficacité de configuration du tableau 5.6 en fonction de la tension de sortie
(V) pour une puissance de sortie de 75 mW . . . . . . . . . . . . . . . . . 81
5.6 Oscillation de la tension de sortie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82
6.1 Mesure à l’oscilloscope du mode LVS du circuit . . . . . . . . . . . . . . . 86
6.2 Mesure à l’oscilloscope de la tension de sortie du convertisseur lors d’un
démarrage avec la tension de sortie ajustée à 300 V . . . . . . . . . . . . . 88
6.3 Mesure à l’oscilloscope de la synchronisation des tensions Vds et Vgs de Q1
lors d’un démarrage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89
7.1 Topologie proposée dans ce projet . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 94
LISTE DES TABLEAUX
1.1 Spécifications cibles du circuit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 3
2.1 Comparaison qualitative des grandes topologies de convertisseurs . . . . . . 17
2.2 Solutions disponibles sur le marché des convertisseurs DC-DC . . . . . . . 21
3.1 Estimation des pertes de la topologie en CCM et en DCM . . . . . . . . . 25
4.1 Spécifications des inductances couplées [10, 49] . . . . . . . . . . . . . . . . 30
4.2 Niveau de tension maximum aux noeuds critiques du circuit . . . . . . . . 33
4.3 Résumé des caractéristiques des composants de puissance . . . . . . . . . . 35
4.4 Résumé des caractéristiques des composants de puissance . . . . . . . . . . 66
4.5 Résumé des caractéristiques des composants de puissance . . . . . . . . . . 67
4.6 Résultats de simulation du système . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67
5.1 Résultat de caractérisation des cellules unitaires . . . . . . . . . . . . . . . 75
5.2 Résultat de caractérisation des matrices de cellules unitaires . . . . . . . . 76
5.3 Disposition des broches du boîtier . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78
5.4 Spécifications des inductances couplées [10, 49] . . . . . . . . . . . . . . . . 78
5.5 Résultats de mesure des composants de puissance au niveau de la gaufre . 79
5.6 Description des configurations des circuits de test pour la mesure de l’efficacité 80
5.7 Résultats des tests de laboratoire du système . . . . . . . . . . . . . . . . . 83
6.1 Comparaison de l’efficacité de ce travail au circuit de type flyback R070A
de Teledyne DALSA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85
ix
x LISTE DES TABLEAUX
LEXIQUE
Terme technique Définition
bandgap Type de circuit fournissant une tension de référence
flyback Topologie commune de convertisseur DC-DC utilisant
un transformateur
pull-up Résistance de forte valeur qui polarise à une valeur haute
un noeud non connecté
xi
xii LEXIQUE
LISTE DES SYMBOLES
Symbole Définition
A Aire
C Capacité
Ciss Capacité d’entrée d’un transistor
Coss Capacité de sortie d’un transistor
Cout Condensateur de sortie
Crss Capacité de transfert inverse (transistor reverse transfer capacitance)
E Énergie
D Rapport cyclique
D’ 1-D
di Dérivée du courant
dt Dérivée du temps
f Fréquence
I Courant
Iav Courant de sortie moyen
L Inductance
M(D) Gain en fonction du rapport cyclique
n Ratio de tours d’un transformateur
η Efficacité
P Puissance
Q Facteur de qualité d’une inductance
Rds résistance drain source d’un transistor
trr Temps de recouvrement inverse d’une diode (diode reverse recovery time)
V Tension
Vdd Tension d’alimentation du circuit de contrôle
Vbatt Tension de la batterie
Vout Tension de sortie
△Vout Oscillation de la tension de sortie
W Largeur de canal du transistor
xiii
xiv LISTE DES SYMBOLES
LISTE DES ACRONYMES
Acronyme Définition
BV tension de claquage (breakdown voltage)
CCD charge-coupled device
CCM mode de conduction continue (continuous conduction mode)
CMOS complementary metal-oxide-semiconductor
CMC mode de contrôle basé sur le courant (current mode control)
COOT temps allumé/éteint constant (constant on/off time)
CTAT coefficient de température négatif (complementary to absolute temperature)
DC courant continu
DC-DC continu-continu
DCM mode de conduction discontinue (dicontinuous conduction mode)
DCR résistance DC (DC resistance)
DMOS double-diffused metal-oxide-semiconductor
EMI interférences électromagnétiques (electromagnetic interference)
ESR résistance série équivalente (equivalent series resistance)
FOM figure de mérite (figure of merit)
GPS système de positionnement par satellite (global positioning system)
LDMOS laterally diffused metal oxide semiconductor
LVS commutation à basse tension (low voltage switching)
MEMS microsystèmes électromécaniques (microelectromechanical systems)
MOEMS microsystèmes optoélectromécaniques (microoptoelectromechanical systems)
N/A non applicable
PFM modulation en fréquence de pulses (pulse frequency modulation)
PSIP source de puissance dans la capsule (power system in package)
PSRR taux de réjection de l’alimentation (power supply rejection ratio)
PTAT coefficient de température positif (protportional to absolute temperature)
PWM modulation d’impulsion de durée (pulse width modulation)
PwrSoC source de puissance intégrée (power system on chip)
QFN quad-flat no-leads
QR quasi-résonnant
RMS valeur efficace (root mean square)
SC pompes de charges (switched capacitor)
SI inductance commutée (switched inductor)
SMU unité de mesure avec source intégrée (source measure unit)
TCR coefficient de température de la résistance (temperature coefficient of resistance)
VMC mode de contrôle basé sur la tension (voltage mode control)
ZCS commutation à courant nul (zero current switching)
ZTAT coefficient de température nul (zero sensitivity to absolute temperature)
ZVS commutation à tension nulle (zero voltage switching)
xv
xvi LISTE DES ACRONYMES
CHAPITRE 1
INTRODUCTION
1.1 Mise en contexte
La prolifération des appareils électroniques portatifs au cours des dernières décennies a
fait croître le besoin de convertir le niveau de tension des piles au niveau de tension des
différentes technologies de semi-conducteurs. Dans la plupart des cas, la tension fournie
par la pile est supérieure à la tension d’opération requise par les différents composants. Il
est alors possible d’utiliser des régulateurs de tension linéaires afin de diminuer la tension
d’alimentation au niveau requis. Toutefois, cette solution est inadéquate lorsqu’une partie
du circuit nécessite une tension plus élevée que la tension de la pile. Dans ce cas, l’utilisation
de convertisseurs continu-continu (DC-DC) à commutation permettant d’élever la tension
est requise.
Parallèlement, en raison de l’exigence croissante des consommateurs pour des produits
portables possédant une plus grande autonomie, l’industrie s’est vue forcée d’améliorer
l’efficacité énergétique des composants électroniques. Puisque dans la plupart des circuits
électroniques contemporains la puissance entière nécessaire au circuit passe par des conver-
tisseurs de tension, leur efficacité se répercute de façon importante sur les performances
énergétiques des appareils. C’est pourquoi présentement une grande attention est portée
à ce type de circuit afin de les rendre plus efficaces. Un autre facteur expliquant l’atten-
tion portée aux convertisseurs réside dans le besoin des consommateurs pour des appareils
toujours plus petits et plus fiables. Malgré le développement des technologies de circuits
intégrés ayant permis de réduire de façon importante la taille des appareils et d’augmenter
leur fiabilité, certaines limitations, dont la difficulté d’intégrer les composants magnétiques
[3] dans la technologie CMOS, n’ont pas permis une telle miniaturisation des convertis-
seurs DC-DC. Conséquemment, la réduction de coût obtenue par la diminution de la taille
des composants a été moindre.
D’un tout autre point de vue, que ce soit pour des raisons de mise en marché ou d’amé-
lioration des performances, la tendance actuelle est d’intégrer le plus de fonctionnalités
possible au même appareil. Par exemple, alors que les premiers téléphones cellulaires pou-
vaient uniquement appeler, les plus récentes versions de ces appareils sont de véritables
mini-ordinateurs regroupant les fonctionnalités de GPS, navigation sur Internet, lecteur
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multimédia, réveil-matin, etc. Étant donné que certaines fonctions ne peuvent être réali-
sées par des dispositifs électroniques ou électromécaniques conventionnels, de plus en plus
d’appareils ont recours aux microsystèmes électromécaniques (MEMS), des composants
capables d’agir comme senseur ou actuateur. Leur diversité permet d’accomplir un grand
nombre de fonctions allant de l’analyse moléculaire à la projection d’image. Cependant,
parmi ces MEMS, les actuateurs nécessitent une tension d’opération beaucoup plus élevée
que la tension d’une pile. À titre d’exemple, l’opération de micromirroirs électrostatiques,
l’application principale visée par ce projet, requiert une tension d’opération de l’ordre
de 300 V alors que la tension d’une batterie dans les appareils portables à ce jour est
communément de l’ordre de 3 V.
Les solutions actuelles permettant d’augmenter le niveau de tension par un facteur d’en-
viron 100 sont rares. De plus, elles sont souvent volumineuses et peu efficaces, ce qui rend
leur utilisation dans un appareil portable peu attrayante.
1.2 Définition du projet de recherche
Afin de permettre une mise en marché adéquate de nouvelles fonctionnalités à l’aide de
MEMS dans les appareils portables, les besoins identifiés précédemment (miniaturisation,
augmentation de l’autonomie, réduction du coût, gain de 100) doivent être pris en compte.
La solution développée sera non seulement utile pour les MEMS, mais pourrait également
être utile pour d’autres applications requérant une haute tension comme la polarisation
de photodiodes avalanches si le niveau l’oscillation de la tension de sortie du convertisseur
DC-DC le permet.
D’autre part, cette recherche démontre une utilité commerciale concrète pour Teledyne
DALSA. Une compagnie spécialisée dans la fabrication de MEMS, CCD et CMOS haut
voltage qui fabrique un amplificateur haut voltage à trois canaux pour le contrôle de
micromirroirs. Afin d’offrir à ses clients une solution complète aux dimensions réduites,
Teledyne DALSA veut être en mesure d’intégrer le circuit d’alimentation haut voltage à
son circuit d’amplification.
1.3 Objectifs du projet de recherche
Dans le but de préciser ses besoins, les objectifs de spécifications présentés au tableau
1.1 ont été définis par Teledyne DALSA. De façon générale, la conception d’une solution
permettant d’atteindre toutes ces spécifications représente une contribution originale.
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Tableau 1.1 Spécifications cibles du circuit
Paramètres Conditions Min Typ Max Unités
Tension d’alimentation du
circuit de contrôle (Vdd)
3,0 3,3 3,6 V
Tension de la batterie (Vbatt) 2,7 3,6 5,5 V
Tension de sortie (Vout) Vbatt=3 V, Iout=700 µA 100 220 300 V
Précision de la tension de
sortie
±4 %
Oscillation ( △Vout) Cout= 100 nF 200 mV
Courant de sortie moyen
(Iav)
Vout= 300 V 350 700 µA
Fréquence d’opération (f ) 50 kHz
Précision de la fréquence
d’opération
±15 %
Efficacité
Vdd = 3,3 V, Vbatt=3,6 V,
Vout= 220 V, Iav = 350 µA
70 %
Nombre de composants dis-
crets requis
composants du chemin de
puissance
7
Aire du circuit intégré 10 mm2
En fonction des objectifs de spécifications établis au tableau 1.1, la question suivante
définit l’objectif principal du projet de recherche.
Comment implémenter dans la technologie CMOS C08G de Teledyne DALSA un conver-
tisseur DC-DC miniature dont le circuit intégré fait moins de 10 mm2, dont l’efficacité
est supérieure à 70% et dont le gain de tension permet d’atteindre une tension de 300 V
à partir de la tension d’une batterie Li-On ?
Afin de réaliser l’objectif général identifié ci-dessus, il incombe d’atteindre les objectifs
spécifiques suivants :
1. Concevoir une topologie de circuit de puissance permettant d’atteindre un gain de
tension de 100 et nécessitant un nombre de composants externes inférieur ou égale
à 71
2. Concevoir un transistor de puissance dont le produit de sa résistance de canal (Rds)
et sa surface occupée (A) est inférieur aux transistors déjà disponibles dans la tech-
nologie C08G de Teledyne DALSA.
1Ce nombre de composants inclut seulement les composants du chemin de puissance sans les conden-
sateurs d’entrée et de sortie. Le chiffre 7 a été sélectionné parce que c’est la quantité de composants
actuellement requis par le convertisseur DC-DC de Teledyne DALSA.
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3. Concevoir un contrôleur permettant d’atteindre une oscillation crête à crête maxi-
male de la tension de sortie (△Vout) de 200 mV lorsque la capacité de sortie du circuit
est de 100 nF.
4. Atteindre une efficacité du circuit complet de 70 % 2
1.4 Contributions originales
Les contributions de ce projet au domaine scientifique se situent dans deux domaines
distincts. Dans un premier temps, les contributions au niveau des composants de puissance
intégrée seront abordées. Dans un second temps, les avancées au niveau du circuit et de
ces applications seront traitées.
Bien qu’au niveau des composants de puissance intégrés, aucune invention n’ait été réalisée,
l’application de méthodes de dessins des masques de transistor de puissance à la fine
pointe de la technologie a permis la réduction de 48 % de la surface requise par rapport
aux transistors équivalents initialement disponibles dans la technologie C08G de Teledyne
DALSA (objectif 2). Ces nouveaux transistors permettent maintenant d’intégrer à un coût
de silicium inférieur des transistors de puissance ayant une faible résistance de canal (Rds)
permettant ainsi l’intégration des modules de conversion d’énergie haute tension dans le
même circuit que le système complet. De plus, ce projet démontre que malgré la faible
densité de capacité du procédé CMOS haut voltage C08G, il est possible d’intégrer des
condensateurs hauts volages de l’ordre de la centaine de picofarads utile au circuit de
puissance. Dans les applications les plus limitées en terme d’espace, cette option permet
de réduire l’espace requis en intégrant des condensateurs normalement en pièces discrètes
sans altérer l’efficacité de la conversion d’énergie.
Du point de vue circuit et système, ce projet propose d’adapter une topologie initialement
destinée à la haute puissance à des applications faible puissances portables. En effet,
jusqu’à maintenant, la solution par défaut pour implémenter un convertisseur à haut gain
et faible puissance était la topologie flyback 3. Ce travail démontre que la topologie proposée
permet une meilleure efficacité énergétique tout en requérant moins de pièces discrètes.
Ce projet rend possible la réalisation de convertisseurs DC-DC efficaces dans un format
miniature compatible avec l’utilisation à l’intérieur d’appareils portables.
2
La mesure de l’efficacité est faite dans les conditions définies au tableau 1.1.
3La topologie flyback est illustrée à la figure 2.5.
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1.5 Plan du document
Ce mémoire est divisé en sept chapitres. Le chapitre 1 a introduit le lecteur au contexte
de ce projet de recherche. Le chapitre 2 présente l’état de l’art des circuits de gestion de
l’alimentation. À partir des connaissances présentées au chapitre 2, le chapitre 3 aborde
la conception préliminaire du circuit. Ce chapitre permet une compréhension simple des
concepts retenus pour la conception de ce circuit en utilisant un raisonnement logique
et des formules mathématiques simples. Une fois le fonctionnement général du circuit
expliqué, le chapitre 4 détaille à l’aide de schémas et de simulations réalisées à l’aide du
logiciel Cadence la conception du circuit complet. Cette partie s’attarde à trois aspects
bien différents de la conception : les composants de puissance, le circuit de puissance et le
contrôleur. Le chapitre 5 présente les tests effectués en laboratoire alors que le chapitre 6
compare les résultats obtenus aux résultats attendus. Ce chapitre traite aussi des éléments
de conception à améliorer lors d’une prochaine révision. Finalement, les conclusions de ce
projet de recherche sont présentées chapitre 7.
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CHAPITRE 2
ÉTAT DE L’ART
Par souci de pertinence et compte tenu de l’objectif du projet de concevoir un convertisseur
continu-continu pour augmenter la valeur de la tension d’entrée, toutes les topologies
utilisées pour abaisser la tension d’entrée sont omises de cette revue bibliographique. Dans
un premier temps, un cadre de référence sera présenté afin d’expliquer les connaissances
essentielles à la compréhension de ce projet. Dans un second temps, chacun des aspects
de ce projet fera l’objet d’une discussion spécifique afin de mettre en évidence ses impacts
sur le projet présenté dans ce document. Les différents aspects qui seront traités sont
dans l’ordre : les tendances de l’industrie, les composants magnétiques, les topologies de
convertisseur, les types de contrôleur et les solutions disponibles sur le marché.
2.1 Cadre de référence
Les concepts fondamentaux se rattachant aux convertisseurs continu-continu sont présen-
tés rapidement ci-dessous, mais toutes les théories décrites dans cette section peuvent
être approfondie dans [16]. La figure 2.1 présente le schéma bloc général d’un convertis-
seur DC-DC. Le bloc convertisseur est celui qui permet de changer le niveau de tension
entre l’entrée et la sortie. Pour réaliser cette conversion, différentes topologies peuvent être
utilisées.
- Pompes de charges (SC) : Topologie ne comportant aucune inductance
- Inductance commutée (SI) : Topologie comprenant une ou des inductances simples
- Transformateur isolé : Topologie ayant recours à un transformateur
- Inductance couplée : Topologie ayant recours à une ou des inductances couplées
La plupart des convertisseurs ayant pour fonction de fournir une tension de sortie stable,
le bloc contrôleur de la figure 2.1 est nécessaire pour adapter le gain du circuit en fonction
des conditions de charge et de source.
Le mode de conduction continue (CCM) et le mode de conduction discontinue (DCM)
sont les deux modes d’opération possibles pour les topologies à base d’inductances ou
transformateurs. Le courant dans l’inductance en CCM ne chutant jamais à zéro, on parle
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Convertisseur
Contrôleur
Puissance d’entrée
RétroactionSignal de contrôle
Référence
Puissance de sortie
Anticipation
Figure 2.1 Schéma bloc général d’un convertisseur DC-DC [16]
de conduction continue alors qu’en DCM, le courant chute à zéro à tous les cycles. De
façon générale, un convertisseur opère en CCM et entre en DCM naturellement à faible
charge. Dans tous les cas, puisque l’équation 2.1 calcule l’énergie emmagasinée dans une
inductance et que cette énergie représente l’énergie disponible pour générer la tension de
sortie, la fonction décrivant le gain de tension d’une topologie quelconque avec inductance
est écrite en fonction du rapport cyclique (D) du signal de contrôle appliqué au transistor
principal du convertisseur.
E =
1
2
LI2 ou` I ∝ au rapport cyclique (D) (2.1)
Par exemple, le gain de tension M en régime permanent du convertisseur Boost (figure
2.2) est donné par l’équation 2.2 en CCM et par l’équation 2.3 en DCM

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Figure 2.2 Convertisseur DC-DC de type Boost
M(D) =
1
1−D =
1
D′
ou` D′ = 1−D (2.2)
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M(D) =
D +D2
D2
(2.3)
où D2 est le rapport entre le temps de chute du courant dans l’inductance (iL) à 0 et la
période Ts du signal de contrôle tel qu’illustré à la figure 2.3.

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Figure 2.3 Courant dans l’inductance d’un convertisseur DC-DC opérant en
DCM [16]
Pour obtenir ce résultat, le circuit de la figure 2.2 doit être analysé avec les théories d’équi-
libre du produit tension secondes des inductances et courant secondes des condensateurs
[16]. Ces théories d’analyse stipulent qu’en régime permanent, la tension moyenne d’une in-
ductance et le courant moyen d’un condensateur sont nuls. À partir de l’analyse du circuit
dans les deux états du transistor Q1, les équations 2.2 et 2.3 peuvent être retrouvées.
Afin d’estimer convenablement l’efficacité d’une topologie, les modes de perte d’énergie
dans le circuit doivent être connus. Ces pertes se classent en 3 catégories :
1. Pertes résistives associées aux résistances parasites de chaque composant Pcu
2. Pertes de commutation dues principalement à des capacités parasites Psw
3. Puissance nécessaire pour le circuit de contrôle Pco
L’efficacité η du circuit est donnée par
η =
Psortie
Pentre´e
=
Pentre´e − Pcu − Psw − Pco
Pentre´e
(2.4)
où Psortie est la puissance totale fournie à la charge du circuit et Pentre´e est la puissance
totale tirée des sources d’alimentations du convertisseur. De plus, l’efficacité totale d’un
convertisseur comportant plus d’un étage de conversion est donnée par l’équation 2.5
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ηtotale =
i=n∏
i=1
ηi (2.5)
où n est le nombre d’étages de conversion du convertisseur. L’efficacité d’un convertisseur
se dégrade donc rapidement en fonction du nombre d’étages requis. Du fait que ce conver-
tisseur vise des applications alimentées par une batterie, l’efficacité du convertisseur doit
être maximisée. À ce sujet, une augmentation de l’efficacité permet de prolonger la durée
de vie de la batterie par une proportion plus grande que la simple différence des efficacités.
Par exemple, si un convertisseur X permet d’atteindre une efficacité de 70 % par rapport
à un convertisseur Y possédant une efficacité de 50 %, la durée de vie de la batterie sera
prolongée par 40% et non 20 % puisque le convertisseur Y consomme 40 % plus d’énergie
que le convertisseur X pour une même puissance de sortie. L’équation 2.6 permet d’arriver
à ce résultat où E représente l’énergie que doit fournir la batterie.
EY =
ηX
ηY
∗ EX (2.6)
2.2 Tendances de l’industrie
La nature commerciale du projet incite à prendre un recul sur les tendances de l’indus-
trie qui influenceront les choix de conception. Afin d’accroître les chances de rentabilité
du projet, cette section présente les tendances de l’industrie des convertisseurs continu-
continu qui guideront les choix de conception dans ce projet. Une étude des tendances
de l’industrie [17] rappelle que la volonté des manufacturiers d’appareils électroniques de
diminuer les coûts d’assemblage et d’inventaire combinés avec la demande des consom-
mateurs pour des appareils plus petits, plus fiables et moins chers crée une pression pour
l’intégration de convertisseurs au niveau du circuit intégré. Les circuits magnétiques étant
le seul type de composants utilisés dans les circuits de puissance qu’il n’est toujours pas
possible d’intégrer de façon efficace dans un procédé CMOS, cette étude [17] prend aussi
soin de mentionner que cette transformation de l’industrie sera possible en grande par-
tie grâce aux recherches portant sur l’intégration de ces composants magnétiques. Étant
donné l’évolution des convertisseurs, guidée majoritairement par la nécessité d’augmen-
ter la densité de courant et l’efficacité des circuits [17], l’étape finale de ce changement
de l’industrie sera vraisemblablement la source de puissance intégrée (PwrSoC) et passe
présentement par l’étape intermédiaire de la source de puissance dans le boîtier (PSiP).
De ces tendances découle la nécessité pour ce projet d’accorder une importance particu-
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lière au niveau d’intégration et à l’efficacité du circuit à concevoir. L’intégration maximale
devrait cependant être favorisée selon [3] puisqu’une gestion intelligente de l’efficacité se
fait maintenant au niveau de l’appareil. Afin de bien comprendre l’impact des compo-
sants magnétiques sur ce projet, la section suivante présente l’état de la recherche dans ce
domaine.
2.3 Composants magnétiques
En raison de l’espace important qu’occupent traditionnellement les composants magné-
tiques dans les convertisseurs continu-continu, ce type de composants fait présentement
l’objet d’efforts de recherche importants afin de régler ce dernier obstacle à l’intégration
totale des circuits de puissances. Peu importe la solution proposée par les chercheurs
[33, 43, 45, 53], les différentes lois physiques de l’électromagnétisme font que l’intégration,
signifiant nécessairement une miniaturisation de la taille physique, a pour effet de néces-
siter une fréquence d’opération plus grande [19]. Par exemple, présentement la valeur des
inductances et des condensateurs intégrés est environ 3 ordres de grandeur plus petite
que celle des composants discrets [53]. Il est donc nécessaire d’opérer les circuits à des
fréquences d’autant plus hautes afin d’obtenir la même performance. Concrètement, la
fréquence d’opération typique doit passer de 100 kHz à plus de 100 MHz. L’effet pervers
direct de cette augmentation de la fréquence est l’augmentation des pertes de commuta-
tion qui sont liées directement à la fréquence d’opération du circuit. De plus, en raison
de l’effet de peau et de la réduction de l’aire des conducteurs utilisés dans les composants
magnétiques intégrés, la résistance supplémentaire des conducteurs entraine des pertes ré-
sistives accrues [53]. Comme ces pertes accrues engendrent nécessairement une diminution
de l’autonomie des appareils portables, l’intégration de circuits magnétiques de puissance
est pour le moment non viable commercialement. Toutefois ces phénomènes indiquent
qu’afin de réduire la taille de l’inductance discrète requise par ce projet, le circuit devra
pouvoir fonctionner efficacement à une haute fréquence de l’ordre de 1 MHz.
À ce jour, trois types de composants magnétiques intégrés existent : composant CMOS,
micro-inductance MEMS et fils de connexion. Les composants intégrés en CMOS pro-
gressent avec le raffinement des procédés de fabrication [39], mais en raison de l’aire maxi-
male des traces de métal des procédés CMOS, ces inductances font face à des pertes
résistives accrues. Un autre type, les micro-inductances MEMS [19], présentent un facteur
de qualité (Q) très bas (typiquement 3 à 8 par rapport à 30 à 40 pour une inductance
wire-wound) ce qui entraine des pertes résistives accrues et donc une faible efficacité des
circuits les utilisant [43]. Finalement, en raison de la faible résistance des fils de connexion
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(bondwire) qui permet d’atteindre un facteur de qualité similaire aux inductances discrètes,
l’approche qui semble la plus prometteuse à court terme est la fabrication d’inductance
à partir de fils de connexion [29, 43, 52] directement sur le substrat. Parallèlement au
développement de ces solutions intégrées, les manufacturiers de composants magnétiques
ont continué la miniaturisation de leurs composants afin de diminuer l’espace requis. Par
exemple, Coilcraft [10] offre un mini transformateur de 4 x 4 mm2 et 1,1 mm de haut.
La miniaturisation des composants magnétiques réduisant l’efficacité des convertisseurs,
ce projet devra trouver le meilleur compromis entre la réduction du volume du circuit
et son efficacité. Bien que les composants magnétiques aient un impact important sur
les performances d’un convertisseur continu-continu, c’est la topologie du convertisseur
qui permet d’atteindre les spécifications requises. La section suivante présente donc les
différents types de topologies.
2.4 Topologies de convertisseur
Afin de sélectionner correctement l’architecture du convertisseur, il est nécessaire de com-
prendre les avantages et limitations de chaque grande famille de topologies. De plus, bien
que certaines familles présentées ne semblent pas être attrayantes à première vue, il faut
garder en tête qu’il est possible de faire des architectures mixtes afin d’atteindre les per-
formances désirées.
2.4.1 Pompes de charges (SC)
Le principe de fonctionnement de toutes les variations de topologies de pompes de charges
est le même. Une partie des condensateurs est référencée à un signal d’horloge (CLK)
et l’autre partie à son complément (CLKB). En fonction de la valeur de la référence, les
condensateurs sont soit chargés par le condensateur précédent ou chargent le condensateur
suivant. La figure 2.4 présente la pompe de charge de type Dickson [11] ; la première utilisée
dans un circuit intégré [36]. Dans cette figure, C représente un condensateur de la pompe
de charges et Cs une capacité parasite du circuit. Étant donnée l’absence de comportement
inductif, il est généralement convenu que le gain maximal pouvant être atteint par chaque
étage est de 2 fois la tension d’entrée en considérant l’amplitude du signal d’horloge égale
au niveau de la tension d’entrée. Le gain théorique maximal possible d’atteindre avec ce
type de topologie est donné par [33]
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Figure 2.4 Schéma d’une pompe de charge Dickson [11]
Gmax = 2
n (2.7)
où n est le nombre d’étages du circuit et le nombre minimum de condensateurs nécessaires
pour atteindre le gain désiré est n+1. En raison des différentes non-idéalités, notamment
les capacités parasites (Cs), le gain pratique par niveau est inférieur à 2.
Puisqu’il ne comporte pas d’inductance, ce type de convertisseur peut être intégré com-
plètement dans une technologie CMOS [36]. Cependant, afin d’apprécier correctement les
avantages de cette topologie, il est nécessaire de considérer que la valeur des condensateurs
dans un circuit intégré est directement liée à l’aire qu’ils occupent. De plus, la puissance
de sortie est directement proportionnelle à la valeur des condensateurs et à la fréquence
d’opération. Afin de limiter l’aire occupée par les condensateurs [39] et la fréquence d’opé-
ration requise [41], l’utilisation des pompes de charges est généralement recommandée
pour des cas où le gain de tension et la puissance de sortie sont faibles [52]. Typiquement,
un gain inférieur à 4 et une puissance de l’ordre du milliwatt. En raison des nombreux ef-
fets parasites, l’efficacité de transfert d’énergie total décroit rapidement lorsque le nombre
d’étages augmente [41].
Concrètement, parce que l’objectif d’efficacité de ce projet est 70 % et le gain de tension
requis 100, la pompe de charge 10 V à 200 V ayant une efficacité de 28 % pour une
puissance de sortie de 102,4 mW réalisée dans le procédé DALSA [8], le même qui sera
utilisé pour ce projet, démontre que l’utilisation d’une topologie de pompe de charge ne
permettrait pas d’atteindre les objectifs de ce projet. Afin d’analyser une autre possibilité,
la section suivante présente les topologies à inductance commutée.
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2.4.2 Circuits à inductance commutée (SI)
Les circuits à inductance commutée possèdent une inductance et un interrupteur contrô-
lable. La topologie de référence pour ce type de convertisseur est le Boost (figure 2.1).
Dans cette topologie, lorsque le transistor est actif, l’inductance emmagasine de l’énergie
dans son champ magnétique. Lorsque le transistor devient inactif, le condensateur de sor-
tie reçoit l’énergie de l’inductance. Son gain s’exprime par l’équation 2.2. Bien que le gain
de tension soit théoriquement infini, les non-idéalités des semi-conducteurs, par exemple le
temps d’activation des transistors, font chuter rapidement l’efficacité de ce type de conver-
tisseur lorsqu’ils sont opérés à haut rapport cyclique [16]. En raison de l’augmentation des
pertes de commutation et des problèmes accrus d’interférence électromagnétique (EMI)
due à la variation rapide du courant dans le circuit [24], la littérature reconnait qu’un rap-
port cyclique élevé (D > 0, 8) mène à une dégradation de l’efficacité [47]. L’auteur estime
donc à 5 ( 1
1−0.8
= 5) le gain pratique efficacement atteignable de ce type de topologies.
Étant donné ce plafonnement du gain d’un étage, il serait possible de cascader plus d’un
circuit pour obtenir le gain final voulu. Cependant, en raison de l’efficacité dégradée [2]
et de la complexité du contrôleur requis pour assurer la stabilité du système [47], une
cascade n’est pas recommandée. En raison des trois étages (53 = 125 > 100) nécessaires
pour atteindre l’objectif du gain de 100, trois fois plus de composants externes seraient
requis, entrainant une augmentation importante de la surface du circuit et résultant en
une efficacité diminuée. Pour toutes ces raisons, la topologie à inductance commutée n’est
pas appropriée pour ce projet.
2.4.3 Circuits avec transformateur isolé
Afin d’atteindre des gains supérieurs à ceux des circuits à inductance commutée, il est
possible d’utiliser une topologie à base de transformateur [16]. En plus du gain accru, cette
famille de circuit permet une isolation électrique entre l’entrée et la sortie du convertisseur.
La topologie la plus commune de ce type est le convertisseur de type flyback (figure
2.5). Son gain s’exprime par l’équation 2.8 où n est le ratio entre le nombre de tours du
secondaire et du primaire du transformateur.
M(D) =
D
D′
∗ n (2.8)
Puisqu’une grande partie du gain est attribuable au ratio du nombre de tours entre le
secondaire et le primaire, il est possible d’obtenir des gains arbitrairement élevés sans
avoir recours à un rapport cyclique extrême. Cette solution était considérée jusqu’à ré-
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Figure 2.5 Circuit de type flyback
cemment la solution optimale lorsqu’un grand gain est nécessaire [2]. Cependant, bien
que le transformateur permette de diminuer les pertes associées à un ratio cyclique élevé,
cette solution n’est pas parfaite puisque son efficacité est réduite par l’inductance de fuite
et les pertes magnétiques du transformateur. De plus, dans le but de réduire la taille du
transformateur, ces circuits ont souvent recours à des fréquences d’opération plus haute
augmentant ainsi les pertes de commutation [2]. Toutefois, la possibilité d’atteindre le gain
de tension nécessaire à ce projet en un seul étage fait de cette topologie une solution à
priori intéressante.
2.4.4 Circuit à inductance couplée
Au cours des dernières années, le besoin de convertisseurs DC-DC à haut gain a surgi
de plusieurs applications [51]. Entre autres, dans le cadre de recherches sur les énergies
vertes, comme les piles à combustible, des chercheurs se sont intéressés à l’augmentation de
l’efficacité des convertisseurs permettant de relier ces énergies produisant une basse tension
aux lignes de transmission haute tension. Afin d’augmenter le gain théorique permis par les
topologies à base de transformateurs, des chercheurs proposent l’utilisation d’une topologie
à base d’inductance couplée [47, 51]. La fonction de transfert de la topologie (figure 2.6)
s’exprime par l’équation 2.9 où n est le ratio du nombre de tours entre le secondaire et le
primaire de l’inductance couplée.
M(D) =
2 + n
D′
(2.9)
Jusqu’à présent, ce type de convertisseur présente le plus haut gain de tension atteignable.
De plus, les résultats présentés dans [51] démontrent une efficacité atteignant près de
97 %. Une nuance doit être apportée à ces résultats puisque la puissance de sortie est
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de 400 W et qu’une implémentation en pièce discrète sans réelles contraintes d’espace
a été utilisée. Il serait donc surprenant de pouvoir atteindre ce niveau d’efficacité avec
une version intégrée de ce circuit. Cependant, cette topologie possède intrinsèquement la
plus grande efficacité si un seul niveau fournit l’augmentation de tension requise [2]. En
raison de ses caractéristiques, cette topologie présente le potentiel d’améliorer l’efficacité
du convertisseur à concevoir.
Q1Vs Co
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Figure 2.6 Circuit à inductance couplée tiré de [51]
2.4.5 Discussion et comparaisons des topologies
À ce point, il faut rappeler l’objectif de ce projet de concevoir un convertisseur ayant un
gain de tension de 100 et présentant le meilleur compromis entre efficacité et espace requis
pour une puissance d’environ 75 mW. Afin d’atteindre ces objectifs, il est possible de créer
des topologies hybrides à partir de ces grandes familles. Par exemple, afin d’augmenter le
gain d’une topologie SI tout en limitant le rapport cyclique, des hybrides SI/SC permettant
un gain approximatif de 8 ont été présentés [26, 54]. Bien que le gain atteint soit très
inférieur au gain visé par ce projet, ces résultats démontrent que la combinaison d’une
topologie à base d’inductance et de condensateur peut avoir des effets importants sur le
gain de tension. Cependant, la valeur des condensateurs affecte l’efficacité [26, 54] et limite
la puissance de sortie dans le cas où les condensateurs sont intégrés.
Le tableau 2.1 présente une comparaison qualitative des quatre topologies présentées pré-
cédemment qui sera utile pour la sélection d’une solution. Afin de bien saisir la différence
entre les topologies à base de transformateur et celle avec inductance couplée, une com-
paraison plus approfondie est nécessaire. Tout d’abord, il faut savoir que ces deux types
de topologies utilisent une inductance couplée et non un transformateur à proprement
parler [12] et que c’est le mode d’utilisation de l’inductance couplée dans le circuit qui
définit le type de la topologie. Outre le plus grand gain de tension pouvant être obtenu
pour la même inductance couplée avec une topologie à inductance couplée, la principale
différence est liée au facteur de couplage magnétique. Les topologies avec transformateur
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misant exclusivement sur le transfert d’énergie magnétique, les effets du couplage ma-
gnétique imparfait sont importants. Dans ce type de topologie, l’énergie qui ne sera pas
transmise au secondaire devra être dissipée du côté du primaire. Comme le primaire et le
secondaire sont mis en série lors de la libération de l’énergie dans les topologies à induc-
tance couplée, l’énergie non transmise par le champ magnétique peut être transmise sous
forme électrique. L’effet du facteur de couplage est donc réduit dans ce type d’architecture
[51]. La comparaison des différentes topologies de convertisseurs permet de penser que les
topologies à inductance couplée sont les mieux adaptées aux objectifs de ce projet.
Tableau 2.1 Comparaison qualitative des grandes topologies de convertisseurs
Section Topologie Avantages Désavantages
2.4.1
Pompes de
charges
Puissance de sortie faible
Intégration complète Gain théorique par niveau < 2
Efficacité très faible à haut gain
2.4.2 Inductance
commutée
Efficacité Inductance externe requise
Topologie simple Gain efficace par niveau < 5
2.4.3 Transformateur
isolé
Efficacité
Gain dépendant de n Transformateur externe requis
Topologie simple
Influence importante du fac-
teur de couplage
Isolation
2.4.4
Inductance
couplée
Efficacité
Gain supérieur aux topologies
à base de transformateur
Transformateur externe requis
Effet limité du facteur de cou-
plage
Indépendamment de la topologie choisie, afin d’augmenter l’efficacité des convertisseurs,
beaucoup de circuits ont recours à la technique de la commutation à tension nulle (ZVS)
présentée à la section suivante.
2.5 Commutation à tension nulle (ZVS)
En raison de la quantité d’énergie perdue au moment de commuter les transistors des
différentes topologies, le zero voltage switching (ZVS) et une variante, le zero current
switching (ZCS), sont apparus. Le principe est simple ; puisque l’équation 2.10 donne la
puissance dissipée dans le transistor, si V ou I est nul, la puissance dissipée est aussi nulle.
P = V ∗ I (2.10)
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Plusieurs exemples utilisant ce principe se retrouvent dans la littérature [13, 25, 37, 44, 55].
Même si le convertisseur de type Boost présenté dans [13] utilise ce principe en CCM, le
ZVS s’applique généralement à des architectures dites quasi résonnantes (QR) qui fonc-
tionnent à la frontière du DCM comme les circuits [25, 44, 55]. Bien que la littérature au
sujet du ZVS soit vaste, elle se limite à des applications où la puissance requise est de
l’ordre de la centaine de watts. Leur implémentation utilise donc beaucoup de composants
discrets spécifiquement conçus pour ce genre d’application. À l’opposé, ce projet vise une
puissance de sortie de 75 mW et une intégration maximale dans un seul procédé de fa-
brication. Indépendamment de l’utilisation du ZVS par ce circuit, un contrôleur présenté
à la section suivante permettra d’assurer un fonctionnement robuste du convertisseur à
concevoir.
2.6 Contrôleur
La sélection du contrôleur demande deux choix indépendants et importants. Le mode de
contrôle abordé à la sous-section 2.6.1 et le type de signal de contrôle traité à la sous-section
2.6.2.
2.6.1 Mode de contrôle
En raison du simple diviseur de tension requis à la sortie du convertisseur comme rétroac-
tion, le mode de contrôle basé sur la tension (VMC) est le mode de contrôle le plus simple.
Cependant, étant donnée son incapacité à limiter le courant circulant dans l’inductance
au démarrage du circuit [31], ce type de contrôle rendrait impossible l’utilisation d’une
inductance de petit format comportant nécessairement un courant de saturation faible.
Puisqu’il est incompatible avec l’objectif de réduction de la taille du circuit de conversion
dans ce projet, ce mode ne sera pas discuté.
La seconde option est un contrôle basé sur la mesure du courant (CMC). Ce type de
contrôle plus complexe nécessite deux boucles de rétroaction, une pour le courant et une
pour la tension (figure 2.7). L’avantage de ce type de contrôle est une régulation précise
de la tension de sortie indépendamment du rapport cyclique. Un tableau résumant les
avantages et désavantages des principales techniques de CMC est présenté dans [42]. Dans
ce tableau, les techniques du courant maximum et temps allumé/éteint constant (COOT)
sont les plus utilisées. Compte tenu de la moins bonne performance du COOT pour les
circuits où la charge change constamment, comme dans le cas de ce projet, la technique
du courant maximum semble la technique la plus adaptée.
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La façon traditionnelle de lire le courant utilise une résistance de détection de faible va-
leur. Cependant, en raison de la faible variation de tension se produisant aux bornes de la
résistance, cette approche est sensible au bruit. L’utilisation de la technique de l’observa-
teur représente une alternative. Cette technique tire l’information sur le courant à partir
de la tension aux bornes de l’inductance [34] ; un signal ayant une plus grande amplitude.
Toutefois, dans le cas de convertisseurs augmentant la tension, la capture de la tension de
l’inductance nécessite des composants haut voltage prenant beaucoup plus d’espace que
les composants CMOS standards.
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Figure 2.7 Contrôleur de courant [33]
En plus des techniques analogiques présentées précédemment, des techniques de contrôle
numériques ont commencé à faire leur apparition. L’avantage des techniques numériques
réside dans leur insensibilité au bruit et la possibilité d’implémenter des algorithmes de
contrôle beaucoup plus performants [9]. Cependant, en raison de la complexité du circuit
numérique requis pour implémenter ces algorithmes de contrôle, il est possible que la
consommation du contrôleur numérique dépasse les économies d’énergie permises par son
implémentation lorsque le circuit fournit une puissance de sortie faible [27] comme c’est le
cas dans ce projet. Toutefois étant donnée la nature numérique du signal de contrôle de
l’interrupteur principal, il y a un avantage à tirer de l’implémentation d’un contrôle hybride
analogique/numérique qui utiliserait des blocs numériques dans son implémentation [53].
2.6.2 Type de signal de contrôle
Toutes les topologies de convertisseurs ont recours à un signal de contrôle de nature nu-
mérique ; c’est-à-dire que le signal de contrôle est 1 ou 0. Cependant, deux catégories
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de signaux existent : la modulation d’impulsion de durée (PWM) et la modulation en
fréquence de pulse (PFM).
Le PWM est la technique utilisée par défaut dans les convertisseurs continu-continu [7]. Sa
simplicité d’implémentation et ses bonnes performances en font un choix logique. Grâce
à la recherche de l’efficacité maximale, la modulation en fréquence de pulse a fait son
apparition. En raison de la fréquence réduite du signal de contrôle à faible charge, les
pertes de commutation sont automatiquement diminuées, ce qui permet un fonctionnement
plus efficace du convertisseur [7, 53]. Le choix d’un contrôle PFM est conseillé lorsque les
conditions de charge ont une grande variation en termes de puissance et qu’un bon niveau
d’efficacité doit être maintenu sur toute la plage de puissance.
Outre l’efficacité, la génération d’interférence électromagnétique (EMI) représente un as-
pect important lors de la sélection du type de signal de contrôle. De ce point de vue,
le PWM concentre toute l’énergie électromagnétique à une seule fréquence alors que le
PFM disperse cette énergie sur plusieurs fréquences. Il apparaît donc préférable d’utiliser
le PFM, cependant, il est plus complexe de filtrer une large bande de fréquence qu’une
fréquence précise. De plus, pour une application où les conditions d’entrée et de sortie
varient lentement dans le temps, le signal PFM apparaîtra comme un PWM et donc son
avantage sur ce point sera réduit [53]. Étant donné l’utilisation prévue du circuit de ce
projet à l’intérieur de systèmes portables complexes, une attention doit être portée à la
minimisation des interférences électromagnétiques générées par le circuit. Afin de consi-
dérer l’utilisation d’un convertisseur générique, la section suivante présente les différentes
solutions commerciales possibles.
2.7 Convertisseurs DC-DC commerciaux disponibles
Présentement, la quantité de circuits disponible sur le marché pouvant atteindre les objec-
tifs de ce projet est très limitée. Le tableau 2.2 énumère à cet effet les principales solutions
ainsi que leurs lacunes.
Les solutions que EMCO High Voltage et American Power Design offrent sont des systèmes
dans le boîtier (PSiP). Bien que l’espace requis par le A03 soit acceptable, l’ajout nécessaire
d’un contrôleur externe rend ce produit moins attrayant pour ce projet. De son côté, le
grand volume du L15-300 ne permet pas de le considérer comme une solution potentielle.
Maxim ainsi que d’autres manufacturiers fabriquent des circuits comme le MAX8622 pour
le chargement du condensateur dans les flashs d’appareil photo. Cependant, bien qu’il
soit possible de rafraîchir la charge du condensateur de sortie, ces circuits n’ont pas été
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conçus pour réguler de façon constante une tension précise. Finalement, la solution la plus
adaptée est le LM5001 présenté comme un régulateur haut voltage. En raison du marché
ciblé, ce convertisseur comporte des fonctionnalités non essentielles pour ce projet. Par
exemple, un régulateur linéaire permet de fournir l’alimentation du circuit de contrôle et
une alimentation basse tension externe à partir de la tension de la batterie. Étant donné que
le circuit de ce projet sera toujours utilisé dans un système comportant déjà une source
d’alimentation basse tension efficace, cette fonctionnalité supplémentaire consomme de
l’espace inutilement et réduit l’efficacité du système complet.
Tableau 2.2 Solutions disponibles sur le marché des convertisseurs DC-DC
Compagnie Modèle Lacunes
EMCO High Voltage
A03 [14] Sortie proportionnelle à l’entrée
Nécessite un contrôleur externe
American Power Design
L15-300 [1]
Plage de tension d’entrée 4,5 V
à 5,5 V
Taille : 5 x 2,5 x 1 cm3
National Semiconductor LM5001 [35]
Tension d’entrée minimale de
3,1 V
Maxim MAX8622 [32]
Optimisé pour la charge d’un
condensateur
Pour ce qui est de la littérature, les solutions complètes et efficaces proposées pouvant
servir à ce projet sont inexistantes. Alors que les circuits hautement intégrés comme ceux
présentés dans [18, 21, 52] visent des zones d’opération généralement entre 1 et 10 V,
rendant ainsi leur architecture inutilisable pour ce projet en raison du gain trop faible. Les
topologies permettant d’atteindre le gain de tension désiré sont implémentées en pièces
discrètes pour des puissances généralement supérieures à 100 W [47, 51]. Il y a donc
une lacune dans la littérature pour des circuits hautement intégrés à haut gain et faible
puissance.
2.8 Conclusion
Suite à la présentation de l’état de l’art, toutes les topologies de type pompes de charges
sont à éviter en raison du ratio de tension élevé qui doit être atteint et donc de l’efficacité
très faible qui en découlerait. Les résultats de [8] confirment cette dernière affirmation.
L’option d’une topologie SI ne permet pas d’atteindre le ratio de tension requis en un
seul niveau et la cascade de deux niveaux rend le contrôle du système très complexe
[47] et peu efficace [2]. Les topologies à base de transformateurs pourraient permettre
d’atteindre le gain requis, cependant, la comparaison des fonctions de transfert (éq. 2.8
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et 2.9) montre qu’un ratio de tours n plus grand que celui des topologies à inductance
couplée est nécessaire. Ce plus grand ratio du nombre de tours aura un effet négatif sur
l’efficacité du circuit et sur le volume du transformateur requis. De plus, l’architecture à
inductance couplée présente une faible sensibilité de ses paramètres de sortie au facteur de
couplage de l’inductance couplée [51], ce qui ouvre la porte à l’utilisation d’un plus petit
transformateur qui aurait un facteur de couplage inférieur. Pour ces raisons, une topologie
avec inductance couplée similaire à celle proposée dans [51] optimisée pour le procédé de
fabrication C08G semble être l’option la plus prometteuse.
En ce qui concerne le contrôleur du circuit, la faible charge du circuit suggère un fonction-
nement en DCM et l’utilisation d’un signal de contrôle PFM afin de réduire les pertes de
commutation. Toutefois, une analyse plus poussée présentée au chapitre 3 permettra de
faire les choix définitifs.
CHAPITRE 3
CONCEPTION PRÉLIMINAIRE
La conception de convertisseurs DC-DC complets nécessite la sélection de plusieurs prin-
cipes de fonctionnement avant de commencer la conception détaillée du circuit. À cet effet,
cette section présente la topologie, le mode de fonctionnement et le type de contrôleur pri-
vilégiés pour ce projet. Afin de faciliter la compréhension du lecteur non initié au monde
des circuits de gestion de puissance, les choix sont justifiés par des arguments logiques et
des calculs simples liés à l’esprit du projet plutôt qu’aux objectifs précis à atteindre. C’est-
à-dire que cette section se base sur l’objectif général de réaliser un convertisseur qui soit
le plus petit et le plus efficace possible afin de sélectionner les principes de fonctionnement
plutôt qu’à un objectif comme atteindre une efficacité de 70 %. À la fin de ce chapitre,
le lecteur aura une compréhension du mode de fonctionnement complet du circuit qui lui
permettra d’aborder plus facilement le chapitre suivant qui présente la conception détaillée
du système.
3.1 Solution proposée
3.1.1 Topologie
Du point de vue de l’intégration, la topologie sélectionnée (figure 2.6) comporte en plus des
condensateurs d’entrée et de sortie, 3 diodes, 2 condensateurs et une inductance couplée.
Bien que le nombre de composants soit relativement faible, la fabrication du circuit dans un
procédé haut voltage 300 V permet certaines optimisations. Afin de favoriser l’intégration
maximale du circuit, il est préférable de laisser tomber la protection obtenue par D1 et C2
dans la figure 2.6 pour réduire le nombre de composants externes. Le circuit résultant est
présenté à la figure 3.1.
3.1.2 Mode de fonctionnement
Maintenant que la topologie de base est choisie, il faut déterminer le mode de fonctionne-
ment, CCM ou DCM, qui permettra d’atteindre les meilleures performances. Pour ce faire,
les pertes de commutation sont évaluées. Sachant que ces pertes correspondent majoritai-
rement à l’énergie emmagasinée dans les capacités parasites lors de la commutation, il est
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Figure 3.1 Topologie du circuit proposé
nécessaire d’évaluer la tension et l’ordre de grandeur de ces capacités. Tel qu’indiqué dans
[16], en CCM la commutation a lieu au moment où la tension aux bornes de l’inductance
est à son maximum alors qu’en DCM, la tension aux bornes de l’inductance est nulle.
Autrement dit, en CCM, la tension au drain du transistor au moment de commuter est
maximale alors qu’en DCM elle est égale à la tension d’entrée soit 3 V pour ce projet.
L’analyse de la figure 3.1 montre qu’il y a deux endroits critiques pour ces pertes. Le
premier est au drain du transistor Q1 (noeud 1) et le second est au noeud 3. S’il est facile
de voir que toute l’énergie des capacités parasites au noeud 1 se décharge à la masse par Q1,
comment l’énergie au noeud 3 peut-elle se rendre à la masse ? Reconnaissant que le courant
dans le secondaire (IL2) est proportionnel à la tension à ses bornes et que ce courant se
reflète par l’inductance mutuelle dans le courant du primaire, l’énergie accumulée dans la
capacité parasite au noeud 3 se voit donc aussi dirigée à la masse par le courant circulant
dans L1 et Q1.
Bien que les équations 3.1 et 3.2 expriment la dépendance de l’énergie perdue au carré de la
tension, est-ce que les pertes supplémentaires du mode CCM justifient le choix d’un mode
d’opération en DCM? Afin de répondre à la question, il est considéré qu’une capacité
parasite de 500 pF est présente à Q1 et 5 pF à D1. De plus, la tension d’entrée (Vbatt)
est 3 V, la tension au noeud 1 en CCM est 30 V, la tension de sortie (Vout) est 300 V
et le convertisseur doit opérer à une fréquence de 100 kHz pour fournir une puissance
de sortie (Psortie) de 100 mW. Aux fins du calcul, on néglige la résonance du circuit et
on estime à 3 V la tension au noeud 1 en DCM et à 45 V la tension au noeud 3 avec
un transformateur ayant un ratio de tours (n) de 15. Les résultats du calcul présenté au
tableau 3.1 démontrent qu’il y a un gain potentiel d’efficacité important à faire fonctionner
le convertisseur en DCM pour cette application.
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E =
1
2
CV 2 (3.1)
P =
1
2
fCV 2 (3.2)
Tableau 3.1 Estimation des pertes de la topologie en CCM et en DCM
Cas Noeud 1 (mW) Noeud 3 (mW) Pertes totales (mW) % Psortie
CCM 22,5 22,5 45 45%
DCM 0,225 0,506 0,731 0,73%
Reconnaissant qu’il est plus avantageux de faire fonctionner le circuit en DCM, il est
maintenant justifié d’expliquer l’évolution des tensions et courants durant un cycle. La
figure 3.2 présente la direction des courants durant chacune des phases alors que la figure
3.3 présente l’évolution des tensions au noeud 1 et 3 ainsi que le courant Ids circulant dans
le transistor de puissance.
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Figure 3.2 États du circuit au cours d’un cycle
Mode 1 : Activation de Q1 Au début d’un cycle, le transistor de puissance Q1 est ac-
tivé. À ce moment un chemin à faible impédance entre les condensateurs parasites
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Cp, Cs et la masse est créé, il y a donc un fort courant jusqu’à ce que la tension de
ces deux condensateurs s’approche de la masse.
Mode 2 : Q1 activé Tout le courant circulant dans le transistor est celui provenant de
l’inductance et donc le courant forme une rampe dont la pente est déterminée par
la valeur de l’inductance et la tension d’entrée. Une fois que le courant voulu est
atteint, le transistor est désactivé.
Mode 3 : Désactivation de Q1 Le courant tombe rapidement à 0 et l’énergie emma-
gasinée dans l’inductance est libérée. Dans un premier temps, cette énergie charge
les capacités parasites du circuit.
Mode 4 : Transfert de l’énergie Dans un second temps, la diode de sortie est polarisée
en mode passant et l’énergie est livrée à la charge.
Mode 5 : Entrée en DCM Après que toute l’énergie ait été livrée à la charge, comme il
n’y a plus de courant circulant dans les inductances, la tension au noeud 1 redescend
à une valeur DC égale à la tension d’entrée et au noeud 2 à la tension d’entrée plus
la tension du condensateur C1. Durant la chute de la tension qui marque le passage
en DCM, la tension au noeud 1 et au noeud 3 descend sous zéro. Cette situation
entraine une polarisation en mode passant de la diode de Q1 et de la diode D1. À ce
moment un fort courant circule dans la diode de Q1.
Mode 6 : DCM Ensuite, ce circuit LC résonne à une fréquence déterminée par la valeur
de l’inductance et des condensateurs parasites. Le temps pour que l’oscillation cesse
est inversement proportionnel aux résistances parasites du circuit. Il est important
de noter qu’en raison du couplage entre L1 et L2, la forme de la tension au noeud 1
est la même que celle du noeud 2 bien que la valeur des tensions soit très différente.
3.1.3 Type de contrôleur
À ce point de l’analyse, la topologie du circuit et son mode d’opération sont sélectionnés.
Il faut maintenant déterminer le type de contrôleur requis afin de réguler très précisément
la tension de sortie. Bien qu’une technique de contrôle par PWM soit possible, l’utilisation
du convertisseur en DCM à faible charge suggère l’utilisation d’une technique de contrôle
PFM. En effet, les techniques de contrôle PFM présentent une efficacité supérieure à faible
charge tout en requérant un contrôleur généralement moins complexe. Afin de faire varier
la fréquence, il serait possible de se baser sur un oscillateur, mais il y a une solution plus
simple. En implémentant un contrôleur à temps allumé constant comme proposé dans [53],
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Figure 3.3 Tensions et courant important durant chaque état d’un cycle
il est possible de simplifier le contrôleur en reconnaissant que le temps pris pour que le
courant varie de 0 à un courant fixe (Imax) dans une inductance avec une tension d’entrée
fixe est constant. Donc la mesure du courant circulant dans l’inductance du primaire
permettra de créer des pulses de longueur constante. Évidemment, il y aura une certaine
variation de la durée des pulses en raison des erreurs de mesure du courant et des parasites,
mais cette erreur n’est pas importante pour le fonctionnement du circuit puisque l’initiation
de chaque pulse sera contrôlée par le passage sous un seuil de tension (Vth) de la sortie du
convertisseur. Ainsi, la fréquence d’opération sera naturellement ajustée en fonction de la
tension de sortie. La figure 3.4 présente le fonctionnement logique du circuit.
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Figure 3.4 Schéma logique du contrôleur
3.2 Conclusion
À partir de la topologie identifiée au chapitre précédent, ce chapitre a permis d’optimiser
la topologie à inductance couplée de [51] pour ce projet. De plus, une analyse du mode
de fonctionnement de cette topologie et une analyse des pertes associées aux capacités
parasite ont permis de retenir le mode DCM pour le fonctionnement du circuit. Finalement,
en raison de sa meilleure efficacité à faible charge et de son implémentation simple, un
contrôleur de type PFM a été retenu.
À partir de ces choix haut niveau, le chapitre suivant présente la conception détaillée du
circuit.
CHAPITRE 4
CONCEPTION
Ce chapitre présente la conception du convertisseur en quatre parties. Tout d’abord, la
conception détaillée du circuit de puissance est faite, ce qui permet de déterminer les
requis pour l’intégration du transistor de puissance présentée à la section 4.2. Par la suite,
la conception du contrôleur est réalisée en fonction des requis, mais aussi des contraintes
imposées par le circuit et les composants de puissance. Finalement, la section 4.4 présente
les simulations du système complet.
4.1 Circuit de puissance
Afin de concevoir le circuit de puissance, cette section sélectionne l’inductance couplée né-
cessaire. Les spécifications de cette inductance permettent ensuite d’identifier les niveaux
de tension à l’intérieur du circuit. À partir de ces informations, cette section présente une
méthode pour réduire la génération d’ondes électromagnétiques et identifie les spécifica-
tions des autres composants de puissance requis par le circuit.
4.1.1 Sélection de l’inductance couplée
Les inductances couplées, communément appelées «flyback transformer» ou simplement
transformateur, sont souvent faites sur mesure pour l’application dans laquelle elles seront
utilisées. Bien que des conditions typiques d’opération soient définies, puisqu’il n’y a pas de
produit concret qui utilisera ce convertisseur pour l’instant, le choix d’inductances couplées
est limité aux produits standards disponibles sur le marché. Le tableau 4.1 présente les
spécifications des deux inductances couplées sélectionnées pour ce projet. Cette sélection
a été faite en fonction de l’offre des différents manufacturiers, mais aussi en raison de
l’utilisation de ces transformateurs dans un projet commercial de Teledyne DALSA.
Afin de vérifier que ces inductances couplées répondent effectivement aux requis et per-
mettront d’atteindre un gain de tension de 100, l’équation du gain de tension en fonction
des conditions d’opération du circuit a été dérivée à l’équation 4.1 à partir de la théorie
présentée dans [16].
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Tableau 4.1 Spécifications des inductances couplées [10, 49]
Modèle
Manufa-
cturier
Dimension
(mm)
L1
(µH)
Ratio de
tours (n)
DCR Facteur de
couplage
Isat
(A)L1 L2
LPR4012-
202LML
Coilcraft 4x4x1.1 2 10 0,24 11,62 0,95 1,7
LDT565630T-
011
TDK 5.8x5.8x3 6 15,4 0,11 15,5 0,967 1,5
M(D) =
Vout
Vg
=
(1 + n)(1 +
√
1 + 4D
2
Kn(1+n)
)
2
(4.1)
K =
2L
RTs
(4.2)
où :
- M est le gain de tension
- Vout est la tension de sortie
- Vg est la tension d’entrée
- n est le ratio de tour de l’inductance couplée,
- K est donné par l’équation 4.2,
- L est l’inductance du primaire (L1),
- R est la résistance de la charge,
- Ts est la période de commutation,
- D est le rapport cyclique.
Selon les spécifications du tableau 1.1, le convertisseur doit pouvoir fournir 700 µA à 300
V à partir d’une tension de 3 V. La courbe de M(D) (figure 4.1) sera donc tracée pour une
charge (R) de 428 kΩ (éq. 4.3).
P =
V 2
R
= V I (4.3)
Pour déterminer la période typique (Ts), le temps est choisi comme étant trois fois le temps
requis pour faire passer le courant de 0 à 1 A dans le primaire (L1) de l’inductance. Ce choix
est justifié par le mode de fonctionnement en DCM du convertisseur ainsi que le fait que
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ce cas représente sa puissance maximale. Comme l’objectif de cette modélisation n’est pas
d’obtenir le gain exact du circuit, mais plutôt de déterminer s’il est réaliste de croire que le
circuit peut fournir ce niveau de tension et de courant en utilisant ces transformateurs, il est
approprié de faire ce choix éclairé en se basant sur la théorie présentée dans [16, 30, 38].
Le rapport cyclique est varié entre 0,01 et 0,5 afin de voir l’évolution du gain. Le gain
pour chacun des transformateurs est présenté à la figure 4.1. De plus, il est possible de
déterminer avec ce modèle si le transformateur opèrera en DCM tel que présumé. Afin de
se faire, une variable Kcrit, donnée par l’équation 4.4 pour ce circuit, est utilisée. Comparée
à K, cette variable permet d’établir la frontière entre un fonctionnement en CCM ou DCM
pour une topologie dans un état de fonctionnement précis. En effet, si K < Kcrit [38], le
convertisseur opère en DCM.
Kcrit =
D(D′)2
(1 + n)n
(4.4)
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Figure 4.1 Gain de tension en fonction du rapport cyclique (gauche) et Kcrit
en fonction du rapport cyclique (droite) pour les inductances sélectionnées
Dans la figure 4.1, afin de simplifier les calculs, la période Ts est assumée constante ce qui
revient à dire que le convertisseur opère à fréquence fixe. Cette simplification est valide
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dans la mesure où le D nécessaire pour atteindre le gain de 100 requis n’atteint pas une
valeur imposant un courant supérieur à environ 1 A afin de ne pas saturer les inductances
couplées sélectionnées. Comme la période Ts est trois fois le temps requis pour atteindre
un courant de 1 A, un ratio D inférieur à 0,33, permettant d’atteindre un gain de 100,
indique qu’il y a une solution PFM possible. Puisque Ts varie inversement à Ls, la valeur
de K dans les deux cas est 4,67e-6, ce qui explique la droite qui semble être à 0 sur les
graphiques de droite. Le fait que K soit très inférieur à Kcrit indique que le convertisseur
opère profondément en DCM.
En observant les graphiques de la figure 4.1, il est possible de tirer les conclusions suivantes :
1. Les deux inductances couplées permettent d’atteindre un gain de 100 avec un D <
0,33.
2. Dans les deux cas, le convertisseur opère profondément en DCM.
4.1.2 Identification des niveaux de tensions à l’intérieur du circuit
La topologie choisie présente trois noeuds où les niveaux de tension varient beaucoup à
l’intérieur d’un cycle. La tension à ces noeuds peut être déterminée en connaissant le ratio
de l’inductance couplée (n), la tension de sortie (Vout) et la tension d’entrée (Vbatt) du
circuit. Par exemple, si la tension de sortie est 300 V, la tension d’entrée est 2,7 V et le
nombre de tours du transformateur est 10. La tension au noeud 1 lorsque le transistor de
puissance est désactivé (mode 4 de la figure 3.3) est environ 24,6 V (éq. 4.5). Le tableau
4.2 donne les tensions critiques pour ces noeuds dans le circuit1
Q1Vbatt Cout
D2
RL
+
-
Vout
L2
C1
D1
L1
T1
1 2 3
Figure 4.2 Topologie proposée avec l’identification des noeuds importants
1La tension du noeud 2 est la tension différentielle maximale entre le noeud 2 et le noeud 1. Cette
valeur permet de déterminer la tension de claquage de C1.
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V1 =
Vout − (1 + n)Vbatt
(1 + n)
=
300− (1 + 10) ∗ 2, 7
1 + 10
≈ 24, 6V (4.5)
Tableau 4.2 Niveau de tension maximum aux noeuds critiques du circuit
Noeud Conditions Tension (V)
1 Vout = 300 V, Vbatt = 2,7 V, n = 10 24,6 V
2 Vbatt = 5,5, n = 15,4 84,7 V
3 Vout= 300 V 300 V
4.1.3 Réduction des interférences électromagnétiques (EMI) et
recyclage de l’énergie
Tout convertisseur DC-DC est susceptible d’être une source importante d’interférences
électromagnétiques (EMI) pour les circuits électroniques l’entourant. Ces interférences sont
causées par la variation rapide des niveaux de tension à l’intérieur du circuit. Typiquement,
les variations de tension doivent être inférieures à 5000 V/µs [22] afin d’éviter les problèmes.
En analysant le circuit, il est possible de constater que la façon la plus simple de tenir
compte de ce problème potentiel est d’ajuster le temps pris par le transistor Q1 pour
passer de circuit fermé à circuit ouvert. En variant ce temps, la variation du courant dans
l’inductance peut être contrôlée de façon à produire la forme de pulse de tension voulue.
Toutefois, désactiver le transistor plus lentement alors que le courant maximal y circule
augmente de façon importante les pertes résistives. En ajoutant deux condensateurs (Cemi
et Cemi2 ) au circuit proposé comme le montre la figure 4.3, il est aussi possible de contrôler
ces variations de tension. En choisissant les bonnes valeurs de condensateur, une partie de
l’énergie fournie par l’inductance est absorbée et la variation de la tension est ralentie.
Q1Vbatt Cout
D2
RL
+
-
Vout
L2
C1
D1
L1
T1
1 2 3
Cemi
Cemi2
Figure 4.3 Topologie proposée améliorée pour le contrôle des EMI
L’ajout de ces condensateurs procure un autre effet bénéfique. En raison du facteur de
couplage non idéal de l’inductance couplée, une partie de l’inductance du primaire est
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indépendante de l’inductance du secondaire. Or, les calculs des tensions aux noeuds ef-
fectués précédemment assumaient un facteur de couplage idéal de 1. Si tel était le cas, la
tension au noeud 1 pourrait effectivement être calculée précisément en connaissant la ten-
sion d’entrée, la tension de sortie et le ratio de tours de l’inductance. Toutefois un facteur
de couplage non idéal entraîne la création d’une inductance de fuite. Comme cette induc-
tance n’est pas reliée au secondaire, toute son énergie est relâchée du côté du primaire,
au noeud 1, ce qui entraîne un pulse de tension plus élevé qui peut être dangereux pour
le transistor de puissance. L’ajout du condensateur Cemi permet aussi d’absorber l’énergie
de cette inductance de fuite et ainsi limiter la valeur de tension maximum vue au drain
de Q1.
Ces condensateurs procurent donc à la fois une réduction des EMI et une protection
contre une surtension au drain de Q1. Cependant, leur impact sur l’efficacité du circuit
est potentiellement important. Si l’énergie absorbée est directement envoyée à la masse
au cycle suivant, l’efficacité sera réduite. En raison de la dépendance à V 2 de l’énergie
perdue à la décharge de ces condensateurs à chaque cycle (éq. 3.1), il est important de
commuter au moment où la tension aux noeuds 1 et 3 est la plus faible. Reconnaissant
que l’agencement des condensateurs et de l’inductance dans le circuit forme un circuit
résonnant dont la fréquence est principalement déterminée par la valeur de l’inductance
et des condensateurs Cemi et Cemi2 (éq. 4.6), il est possible d’imaginer un système de
traitement de signal simple pour choisir le meilleur moment pour la commutation. Dans
cette perspective, afin d’encourager une oscillation synchrone entre le noeud 1 et 2, le ratio
entre les condensateurs Cemi et Cemi2 doit être lié au ratio de tours de l’inductance couplée.
f0 =
1
2pi
√
LC
(4.6)
4.1.4 Sélection des différents composants de puissance
À ce point, il reste encore trop d’inconnu pour déterminer les valeurs précises des compo-
sants de puissance. Toutefois, il est possible d’imposer certaines contraintes sur ces com-
posants. Le tableau 4.3 présente les caractéristiques désirées des différents composants.
Les tensions de claquage minimales ont été déterminées à l’aide de l’analyse des tensions
aux différents noeuds du circuit. La valeur du condensateur C1 est indiquée comme point
de repère suite à des simulations préliminaires. La valeur exacte sera déterminée ultérieu-
rement.
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Bien que le couplage entre le primaire et le secondaire procure une synchronisation entre
l’oscillation au noeud 1 et 3, dans le but d’effectuer une détection des minimums de
tension par un traitement de signal le plus simple possible, il est nécessaire d’avoir la
même fréquence de résonance au secondaire et au primaire. En combinant l’équation 4.7,
qui donne la relation entre l’inductance du primaire et du secondaire en fonction du ratio
de tour n, et l’équation 4.6, on obtient l’équation 4.8 qui donne le ratio requis entre Cemi
et Cemi2 pour avoir la même fréquence naturelle au secondaire et au primaire.
L2 = n
2L1 (4.7)
Cemi
Cemi2
= n2 (4.8)
Tableau 4.3 Résumé des caractéristiques des composants de puissance
Composant Tension de claquage (V) Valeur Caractéristiques Version
Q1 30 V N/A Rds < 500 mΩ int
C1 100 V 100 pF Faible ESR int et dis
D1 300 V N/A Faible trr int et dis
D2 300 V N/A Faible trr dis
Cemi 40 V n
2Cemi2 Faible ESR dis
Cemi2 300 V 10 pF Faible ESR int et dis
Les valeurs indiquées au tableau 4.3 sont à titre indicatif et seront validées par simulation
plus tard dans le processus de conception. Le tableau indique aussi les caractéristiques
importantes des composants dans le circuit. Afin de limiter les pertes résistives, le transistor
nécessite une faible résistance de canal. Pour réduire les pertes associées au courant inverse
lors de la polarisation inverse d’une diode, les diodes doivent être rapides. De plus, tous les
condensateurs doivent avoir une résistance série équivalente (ESR) très petite afin que le
moins d’énergie possible soit perdue lors de l’oscillation du système. Finalement, le tableau
indique si ces composants seront intégrés (int) ou discrets (dis) dans le circuit. Quand la
mention «int et dis» est inscrite, cela signifie que les deux versions de composants seront
testées.
4.2 Conception des composants de puissance
Cette section s’intéresse à la conception des composants de puissance intégrés. Dans le but
d’atteindre l’objectif spécifique 2, la conception du transistor de puissance est décrite de
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façon détaillée. Ensuite, une brève description des autres composants intégrés est donnée.
Ne faisant pas l’objet d’objectifs spécifiques du projet, ces composants n’ont pas fait l’objet
de recherche spécifique. Ils ont été intégrés parce qu’il était possible de réduire à près de 0
le risque associé à leur intégration et que la réduction du nombre de composants discrets
requis en cas de résultats positifs permet de réduire la surface requise pour le circuit
complet.
4.2.1 Transistor de puissance
Dessin physique des cellules
La résistance de canal (Rds) des transistors de puissance doit généralement être la plus
faible possible (bien en dessous de 1 Ω) afin de réduire les pertes résistives. Pour atteindre
cet objectif, des milliers de cellules unitaires sont mis en parallèle pour former un transistor.
L’optimisation du dessin physique de ces cellules est donc très importante afin de limiter
la surface occupée par le transistor d’une part, mais aussi diminuer les capacités parasites
du transistor d’autre part. Une cellule non optimisée entraîne donc la fabrication d’un
gros transistor avec de piètres performances. De plus, il faut savoir que le transistor de
puissance dans un convertisseur DC-DC opère comme un interrupteur numérique dans
une plage d’opération assez restreinte. Comme le montre la figure 4.4, le transistor est
soit actif avec une très faible tension drain source (Vds) ou inactif avec un grand Vds. C’est
seulement dans les états transitoires que la tension grille-source (Vgs) est élevée en même
temps que la tension (Vds). Il est donc important de définir la bonne zone d’opération pour
arriver à un transistor optimal pour l’application. Par exemple, puisque le convertisseur
de ce projet opère en DCM, la tension Vds lors de l’activation du transistor est beaucoup
moins grande que la tension Vds maximum, ce qui réduit le stress sur le transistor.
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Figure 4.4 Zone d’opération du transistor de puissance
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Il est donc nécessaire pour ce projet de concevoir un transistor avec la plus grande largeur
de canal (W ) dans un minimum d’espace pour soutenir la tension de claquage nécessaire
(30 V). Afin d’atteindre cet objectif, les cellules doivent être conçues afin de s’emboiter
densément les unes à côté des autres. Le carré et l’hexagone sont deux formes répondant à
ce critère. De plus, les transistors haute tension sont toujours faits en structure fermée ce
qui permet d’atteindre des tensions de claquage plus élevées qu’une conception en bâton-
nets [28]. En outre, les transistors avec des angles obtus offrent une plus grande tension de
claquage que les transistors avec des angles droits puisque c’est souvent l’intensité élevée
du champ électrique dans les coins qui définit la tension de claquage d’un transistor [28].
De ce point de vue, un transistor rond est le choix optimal. Toutefois, les cercles n’utilisent
pas efficacement tout l’espace disponible lorsqu’ils sont placés en matrice. C’est pourquoi
l’hexagone est un choix judicieux et commun pour ce type de transistor puisqu’il offre une
tension de claquage plus élevé que le carré tout en offrant une densité maximale de cellule
[28, 50].
Dans la conception de convertisseurs DC-DC, la tension de claquage du transistor est
un requis absolu ; c’est-à-dire qu’il n’y a pas de place au compromis, si la tension de
claquage est trop basse, le convertisseur ne fonctionnera pas. Cependant beaucoup d’autres
paramètres du transistor de puissance auront un effet sur les performances du circuit telle
l’efficacité de la conversion d’énergie, mais ne compromettront pas son bon fonctionnement.
Ces paramètres sont la résistance du canal (Rds), les capacités parasites du transistor
(Ciss, Coss, Crss) et dans certains cas l’impédance de la grille. Plus d’information sur ces
paramètres peut être trouvée dans les références [5, 23]. En résumé, Rds est relié à la
largeur du canal et à la zone de dérive des charges dans les transistors de type LDMOS
(Laterally Diffused Metal Oxide Semiconductor). La zone de dérive déterminant en grande
partie la tension de claquage, il reste seulement la largeur du canal pour atteindre le Rds
voulu. D’où l’importance de dessiner des cellules ayant le plus grand ratio de canal par
unité de surface possible (W/A) afin de limiter l’aire occupée par le transistor.
Comme Rds est lié aux pertes de conduction (I
2R) et que les capacités parasites sont
liées aux pertes de commutation, mais que ces deux quantités varient de façon inverse par
rapport à la surface occupée (éq. 4.9 et 4.10 ), il est primordial de connaître les conditions
d’opération normales du circuit afin de décider quels compromis doivent être faits.
Rds ∝ 1
A
(4.9)
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Cpar ∝ A (4.10)
Approche de conception
Étant donné l’intérêt de Teledyne DALSA pour l’accumulation de données sur des tran-
sistors ayant une tension de claquage inférieure à 100 V, une approche de conception
expérimentale a été retenue pour cette partie du projet. Pour ce faire, une matrice de
cellules a été fabriquée couvrant théoriquement le spectre des tensions de claquage de
20 V à 100 V. La conception de cette matrice a été réalisée en utilisant différentes don-
nées disponibles sur le procédé. En raison de la fabrication de cette matrice, il est devenu
moins pertinent d’optimiser par simulation physique les composants et le temps économisé
a plutôt été investi dans le dessin de transistors supplémentaires.
Afin de pouvoir déterminer objectivement si le dessin physique proposé présentait des
avantages par rapport au dessin physique standard de Teledyne DALSA, un des transistors
de la matrice a été conçu avec les mêmes dimensions qu’un transistor existant. La seule
différence étant la forme, il était facile de comparer ces deux transistors et de déterminer
les mérites de l’un par rapport à l’autre. Cette analyse est présentée au chapitre 5.
Conception du transistor de puissance pour le convertisseur DC-DC
À ce point de la conception, les résultats de la fabrication des transistors (section 5.1)
conçus précédemment doivent être utilisés pour concevoir le transistor qui sera utilisé dans
ce convertisseur DC-DC. Le nom des cellules unitaires employé dans la section suivante
permet d’identifier ces cellules dans les résultats présentés à la section 5.1.
En raison de sa tension de claquage plus élevée (chap. 5), la cellule H300_2_2H_V2
de la matrice a été préférée à la cellule H300_2_2H pour la fabrication du transistor de
puissance du DC-DC. Grâce aux résultats de caractérisation, un modèle de simulation a été
mis au point pour cette cellule. De plus, les résultats de caractérisation ont permis d’estimer
les pertes d’énergie du transistor en fonction de sa grosseur. Les pertes considérées dans
cette estimation sont les pertes de conduction associées à Rds, les pertes associées à la
capacité de sortie (Coss) et les pertes associées au contrôle de la grille (Ciss et circuit
pilote). Afin d’estimer les pertes associées au pilote de la grille, la technique présentée
dans [30] a été utilisée. La figure 4.5 présente l’efficacité du convertisseur en considérant
seulement les pertes associées au transistor de puissance pour une puissance de sortie de
100 mW. La fréquence d’opération sur le graphique varie entre 30 kHz et 1 MHz pour bien
voir l’effet des pertes de commutation. En effet, c’est l’augmentation du niveau des pertes
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de commutation qui entraîne ce croisement des courbes d’efficacité. En s’appuyant sur ce
graphique, qui montre qu’un transistor avec une résistance de 200 mΩ semble offrir de
bonne performance sur toute la plage de fréquence et sur le fait qu’il occupe une surface
raisonnable de 1,4 mm2, un transistor avec un Rds de 200 mΩ est choisi pour la fabrication
du circuit. Le transistor est présenté à la figure 4.6 avec les autres composants de puissances
intégrés.
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Figure 4.5 Efficacité du circuit en considérant seulement les pertes associées
au transistor Q1
4.2.2 Autres composants de puissance intégrés
Condensateur C1
En raison de la valeur estimée de 100 pF du condensateur C1, une version intégrée de
ce condensateur est incluse dans le circuit. Toutes les couches disponibles (substrat, poly,
métal 1, métal 2 et métal 3) sont empilées afin d’atteindre une densité de capacité théorique
de 210 pF/mm2. Comme certaines couches utilisées sont beaucoup plus résistives que les
métaux, augmentant ainsi l’ESR du condensateur, et qu’une valeur de capacité inférieure
à 100 pF représente un risque pour la puissance de sortie, un condensateur de 150 pF
occupant environ 0,72 mm2 est utilisé (figure 4.6). De plus, en raison de l’effet négatif de
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la capacité parasite au noeud 2, le haut et le bas du condensateur sont reliés au noeud 1
ce qui réduit grandement la capacité parasite au noeud 2. Finalement, afin de réduire les
risques du projet, ce condensateur doit être connecté par le PCB aux noeuds 1 et 2. Si
cette connexion n’est pas faite, le condensateur n’a aucune influence sur le reste du circuit.
Diode D1 et condensateur Cemi2
Étant donné la rapidité moins critique de la diode D1 par rapport à la diode D2 et la
possibilité d’intégrer D1 dans le procédé CMOS haut voltage C08G en raison de son anode
toujours à la masse, cette diode a été intégrée en combinant dix transistors haut voltage
modifiés pour cette utilisation. De plus, en raison de la valeur relativement faible à 10 pF
de la capacité Cemi2 , ce composant a été intégré. Leur intégration ne faisant l’objet d’aucun
effort particulier d’optimisation, l’intégration de D1 et Cemi2 (figure 4.6) se fait dans une
perspective de développement futur. Les résultats de test de ce projet permettront de
déterminer le potentiel de l’intégration de ces composants.
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Figure 4.6 Composants de puissances intégrés
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4.3 Contrôleur
Cette section présente la conception du contrôleur chargé d’assurer une régulation stable de
la tension de sortie. Plus précisément, l’oscillation crête à crête maximale de la tension de
sortie ne doit pas dépasser 200 mV. De plus, le contrôleur doit permettre au convertisseur
DC-DC d’atteindre une efficacité de 70 %. Dans un premier temps, la sous-section 4.3.1
présente le fonctionnement haut niveau du contrôleur. Suite à cette présentation, les sous-
sections suivantes décrivent la conception de tous les blocs nécessaires au contrôleur.
4.3.1 Description générale
Afin de limiter l’étendue de ce projet, la conception de ce contrôleur assume l’accès à une
tension régulée de 3,3 V pour l’alimentation du contrôleur. Cette hypothèse est plausible
puisqu’un convertisseur DC-DC 3 V à 300 V faible puissance s’intègre nécessairement dans
un système plus complexe comprenant une tension régulée pour l’alimentation des autres
circuits intégrés. Le choix de 3,3 V est justifié par rapport à 5 V par le fait que la plage
d’opération de 3,0 V à 3,6 V se superpose à la plage de tension d’une batterie Li-On (2,7
V - 4,2 V)[48] couramment utilisée dans les appareils portables. Ce chevauchement des
plages de tension permet une très grande flexibilité dans le choix du moyen de régulation
et favorise un transfert d’énergie plus efficace entre la batterie et le contrôleur. Ceci dit,
la technique de régulation de l’alimentation 3,3 V est dépendante de l’application et n’est
donc pas considérée dans ce travail.
Avant d’entrer dans la conception détaillée de chacun des blocs, la figure 4.7 présente
le contrôleur sous forme d’un schéma bloc simplifié. Dans cette figure, le contrôleur est
constitué de tout ce qui se trouve à l’intérieur du rectangle Contrôleur. Cette figure présente
aussi ce qui sera intégré dans le circuit intégré qui sera fabriqué.
Le Contrôleur numérique est le cerveau du circuit. Il active et désactive le transistor de
puissance en fonction des données fournies par les autres blocs. Le Pilote pour sa part
fournit le courant nécessaire afin de pouvoir contrôler la très large grille du transistor de
puissance. Un Bandgap est aussi intégré dans le circuit afin de fournir une tension de
référence à différents blocs. Dans le cas du senseur de Température, la tension du Bandgap
permet de détecter approximativement la température du circuit intégré et de désactiver
le circuit en cas de surchauffe afin de prévenir des dommages permanents. La Rétroaction
Vout permet de lire la tension de sortie. La tension de sortie pouvant atteindre 300 V et
la tension de référence étant autour de 1,25 V, le LDO 2,8V fournit une alimentation
moins bruitée à cette partie du circuit afin d’augmenter la précision de la détection. Le
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Figure 4.7 Schéma bloc du contrôleur avec le circuit de puissance. Les liens
pleins signifient un transfert d’information et les liens pointillés indiquent une
alimentation autre que l’alimentation principale.
bloc Courant et DCM effectue plusieurs tâches. Il fournit l’information sur le courant
instantané circulant dans le transistor de puissance, il détermine à quel moment le circuit
entre en DCM et il indique quand la tension au drain de Q1 est à un minimum.
Les prochaines sous-sections décrivent de façon détaillée la conception de ces blocs fonc-
tionnels.
4.3.2 Contrôleur numérique
Le contrôleur numérique comporte deux modes d’opération principaux : démarrage et
régime permanent. Le comportement du circuit potentiellement destructeur lorsque le
circuit n’a pas atteint son état permanent rend la gestion du démarrage essentielle. Dans
le cas de ce circuit précis, le principal risque est lié à une trop grande densité de courant au
démarrage. Le condensateur C1 n’étant pas chargé lors du démarrage, la tension de l’ordre
de 40 V présente au noeud 2 charge rapidement ce condensateur à travers le secondaire.
Toutefois, puisque ce courant est reflété au primaire par un facteur multiplicatif égal
au ratio de tours du transformateur, le courant du primaire augmente très rapidement.
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Au démarrage, la rampe de courant attendue en état permanent se transforme en une
impulsion de très forte amplitude qui peut détruire l’inductance couplée ou le transistor
de puissance. Afin de limiter ce problème, la référence de courant passe progressivement
de 0 A à la valeur (Iadj) programmée par l’utilisateur en approximativement 500 µs. De
plus, afin d’éviter une surchauffe du circuit au démarrage, la puissance de sortie a été
limitée dans ce mode par des délais fixes. La figure 4.8 présente la logique du contrôleur
en partant du démarrage jusqu’à l’état permanent.
On remarque en étudiant la figure 4.8 que le mode permanent est presque identique au
mode de démarrage. La seule différence étant le remplacement de la détection du passage
en DCM en mode permanent par un délai fixe au démarrage. De plus, le mode démarrage
se termine lorsque la tension de sortie atteint un certain seuil (Vth). Par défaut ce seuil est
fixé à 150 V, mais un circuit permet de le diminuer si la tension finale de l’application est
inférieure à 150 V. Finalement, malgré l’aspect séquentiel que la figure 4.8 laisse supposer
pour l’activation du transistor, les conditions sur la tension de sortie, le mode DCM (ou le
délai) et le minimum doivent être satisfaites simultanément pour que le transistor puisse
être activé.
Afin de concentrer l’attention du lecteur sur le fonctionnement logique principal du contrô-
leur, certains liens ont été omis sur la figure 4.8. Il a été omis de montrer que le contrôleur
surveille à tout moment l’état du signal d’activation du circuit ainsi que la température
du circuit. Si le circuit est désactivé ou que la température devient trop élevée, le circuit se
désactive instantanément. De plus, la figure 4.8 ne montre pas la gestion de l’activation des
différents blocs du circuit. Afin de réduire au maximum la consommation d’énergie, seuls
les blocs nécessaires dans chaque partie d’un cycle sont activés. Finalement, un système
de délais permet de contourner la détection du minimum s’il s’est écoulé un certain temps
depuis le passage de la tension de sortie sous le seuil de détection. Ce système est utile afin
de prévenir un arrêt du circuit en cas de mauvais fonctionnement du circuit de détection
des minimums.
La figure 4.9 présente l’implémentation concrète sous forme de portes logiques du contrô-
leur. La figure 4.9a sert principalement à la gestion du démarrage tandis que la figure 4.9b
constitue le coeur du contrôleur qui active le transistor de puissance Q1.
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Figure 4.8 Diagramme logique du contrôleur numérique
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(a) Gestion du démarrage
(b) Contrôle de Q1
Figure 4.9 Implémentation du contrôleur numérique en portes logiques
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4.3.3 Pilote
La tâche du pilote est de fournir le courant nécessaire pour contrôler la grande capacité de
la grille du transistor de puissance. Afin de se faire, une cascade de 5 inverseurs (figure 4.10)
de plus en plus puissants a été conçu. Afin de sauver de l’espace, les derniers inverseurs
ont été construits de façon à ce que les transistors CMOS type p (pMOS) soient environ
3 fois moins fort que les transistors CMOS type n (nMOS). La conséquence de ce choix,
présentée à la figure 4.11, est un temps de montée de la grille (≈ 25 ns) environ trois fois
plus lent que le temps de descente(≈ 9 ns).
Ce choix de temps de montées et descentes asymétrique est également justifié du point
de vue des performances. Le fait qu’au moment où la tension de la grille du transistor de
puissance monte, le courant commence à former une rampe qui va de 0 au courant maximal
programmé rend les pertes associées à la résistance accrue du transistor durant le temps
de montée négligeable. Il est cependant important que la grille du transistor redescende
rapidement à 0 puisqu’à ce moment le transistor fait passer le courant maximum et les
pertes sont très grandes si le transistor agit comme une résistance durant une trop grande
période. De plus, un temps de descente plus long impose une moins grande variation de
courant (di/dt) à l’inductance, ce qui réduit l’intensité du pulse de tension et la quantité
d’énergie envoyée à la sortie.
Figure 4.10 Pilote du transistor de puissance
4.3.4 Bandgap
Afin de fournir une tension de sortie stable et précise, un bandgap permettant de générer
une tension de référence stable et précise indépendante des variations de température et
de tension d’alimentation est nécessaire. Dans le cas de ce convertisseur, le facteur du
diviseur de tension par lequel la tension de sortie est lue rend le bruit à la sortie du
bandgap important. En effet, afin de ramener la tension de sortie de 300 V à 1,26 V, un
diviseur de tension de 1 : 239 est utilisé. Ceci implique que l’effet potentiel du bruit du
bandgap est multiplié par 239 à la sortie du convertisseur. Par exemple, une variation du
bandgap de façon aléatoire par 1 mV peut entraîner une oscillation à la sortie de 239 mV.
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Figure 4.11 Simulation du pilote du transistor de puissance à partir du dessin
physique avec parasites
Malgré que le bruit à la sortie d’un circuit analogique est souvent réduit lorsque les courants
de polarisation sont augmentés [40], c’est plutôt par une approche topologique que ce défi
a été considéré afin de limiter au maximum la consommation du bandgap.
La variation de la tension du bandgap dû aux variations de procédé entre les lots constitue
une autre considération prise en compte. Bien que cette variation ne sera pas mesurée dans
le cadre de ce projet, il est intéressant de la considérer. En effet, même s’il y a une certaine
tolérance pour les variations de tension de bandgap, si une topologie peut fournir une
tension dont la variation entre les lots est assez faible pour éviter les étapes d’ajustement
du bandgap à la sortie du lot, ceci représente des coûts en moins pour la fabrication des
circuits.
En résumé, la conception du bandgap a utilisé comme objectif, la réduction du bruit à
la sortie, la diminution de la puissance consommée ainsi que la réduction de la variation
entre les lots pour guider les choix de conception de ce bloc.
Le principe de fonctionnement d’un bandgap est de créer à partir d’une tension ayant un
coefficient de variation en température positif (PTAT) et d’une tension ayant un coefficient
de température négatif (CTAT), une tension insensible aux variations de température
(ZTAT). Cette tension est obtenue en reliant la tension PTAT et CTAT par une boucle
de rétroaction qui les additionne en fonction de leur ratio.
Comme ce mémoire ne peut couvrir plus en détail la théorie reliée au bandgap, le lecteur
devrait consulter la littérature afin d’approfondir ses connaissances sur le sujet si néces-
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saire. Dans le cas de ce travail, la conception utilise les notions acquises dans un cours
donné par Barrie Gilbert [20] pour effectuer la conception.
Le schéma du bandgap est présenté à la figure 4.12. Les deux branches de droite servent à
générer la tension PTAT. Cette tension est en fait la tension nécessaire au transistor PNP
de la branche gauche pour que le courant y circulant soit égal au courant imposé par la
source de courant. Cette différence de tension est générée seulement dans le cas où il y a
une différence entre la grosseur des transistors ou entre les courants des deux branches.
Normalement un ratio de 8 entre deux transistors bipolaires est utilisé. Toutefois dans ce
bandgap, le courant de la branche de droite est 9 fois plus grand que celui de la branche
de gauche alors que les PNP de la branche gauche sont 10 fois plus gros et les NPN sont
9 fois plus gros que ceux de la branche droite . Le ratio effectif entre les deux branches
est donc 8910. Deux impacts importants découlent de ce ratio élevé. Dans un premier
temps, l’erreur associée au mauvais appariement des transistors est réduite par un facteur
d’environ 4 (éq. 4.11) et le bruit à la sortie associé à la multiplication de la tension PTAT
est aussi réduit par un facteur 4 (éq. 4.12). Il est certain que la réalisation de ce ratio à un
coût en surface. Toutefois, s’il permet d’éviter la phase d’ajustement qui nécessite aussi
de l’espace, alors le coût en surface est réduit voir annulé.
E∆Vbe8
E∆Vbe8910
=
1
ln 8
ln (9 ∗ 11 ∗ 9 ∗ 10)
1
=
1
ln 8
ln 8910
1
= 4.37 (4.11)
où E∆V bex représente l’erreur associée au défaut d’appariement des transistors.
MVbe8
MVbe8910
=
10, 9
2, 5
= 4, 36 (4.12)
où MVbex représente le facteur de multiplication de la tension PTAT requis pour cette
technologie.
L’autre branche importante est la branche du centre. Le transistor bipolaire de cette
branche sert à générer la tension CTAT. Les gros transistors ayant tendance à avoir une
moins grande variation de leurs paramètres en fonction des variations du procédé de fa-
brication, ce transistor a été choisi comme le plus gros NPN disponible. Les résistances de
cette branche servent à multiplier par le facteur approprié la tension PTAT et à additionner
cette tension à la tension CTAT afin que la tension Vref soit stable.
Outre l’obtention d’un meilleur appariement entre les résistances, la division des résistances
en plusieurs instances fournit au capteur de température une tension PTAT pour qu’il soit
en mesure de déterminer la température du circuit.
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Figure 4.12 Schéma du bandgap
Les résultats de simulation à partir du dessin des masques avec les parasites sont présentés
à la figure 4.13. Ces simulations ont été réalisées en utilisant un condensateur externe de
10 nF. Du point de vue du bruit à la sortie, ces simulations montre un bruit efficace (RMS)
intégré inférieur à 50 µV et un PSRR meilleur que - 80 dB sur toute la plage de fréquence.
Du point de vue de la stabilité en température, la simulation montre une variation de
1,1 mV sur la plage 0 ℃ à 85 ℃. Afin de vérifier le fonctionnement du bandgap sur une
plage de température étendue, la simulation a été faite sur la plage -40 ℃ à 125 ℃. La
simulation montre un fonctionnement stable avec une variation inférieur à 4 mV sur cette
plage étendue.
Dans le but d’observer le comportement du circuit en fonction des variations de tension
d’opération et de procédé, des simulations considérant les variations de procédé ont été
réalisées avec différentes tensions d’alimentation. Ces simulations ont montré une variation
maximale de la tension du bandgap de -1,3 % et + 2,6 % autour de la valeur nominale
de 1,2569 V. Du point de vue de la puissance utilisée, ce circuit consomme 198 µW dans
les conditions nominales en incluant le circuit de référence de courant nécessaire qui n’est
pas montré sur la figure 4.12.
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Figure 4.13 Simulation du bandgap à partir du dessin des masques avec les
parasites
4.3.5 Détecteur de température
Afin d’éviter une surchauffe du circuit intégré, un détecteur de température a été inclus
dans le contrôleur. Comme l’objectif du détecteur est d’indiquer quand la température
a dépassé un certain seuil, un simple comparateur est suffisant si l’information sur la
température du circuit est disponible. Or, cette information est déjà disponible à l’intérieur
du bandgap. En effet, en comparant une fraction de la tension du bandgap qui elle est
stable en température à la composante PTAT du bandgap dont la valeur augmente avec
la température, une température de commutation précise peut être déterminée. Pour ce
circuit, la température critique à laquelle le circuit doit être arrêté afin de prévenir un
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bris est fixée à 125 °C. Afin d’éviter un fonctionnement erratique aux environs de la
température critique, une hystérésis de 6 °C est ajoutée au comparateur. Comme le montre
le schéma du détecteur de température à la figure 4.14, l’hystérésis est ajoutée au moyen
d’un multiplexeur contrôlé par l’état de la sortie du comparateur. Les deux entrées de ce
multiplexeur sont connectées aux bornes de R2 dans le bandgap (figure 4.12). Comme R2
est de beaucoup plus faible valeur que R1 et R3, la différence de tension à ses bornes est
faible et permet de créer l’hystérésis de température voulue.
Figure 4.14 Schéma du détecteur de température
Deux simulations sont présentées afin de montrer le fonctionnement du détecteur de tem-
pérature. Ces simulations sont réalisées au niveau du schéma avec le bandgap de la section
précédente qui fournit les tensions de références. La figure 4.15a présente les deux points de
commutation du détecteur. Le premier à environ 125 °C et le deuxième à environ 119 °C,
ce qui donne une hystérésis d’environ 6 °C. La figure 4.15b montre la sortie du détecteur
selon l’évolution de la température du circuit. Cette dernière simulation permet de consta-
ter que le circuit n’aura pas de comportement erratique s’il atteint une température près
de la température de mise hors tension.
4.3.6 Rétroaction de la tension de sortie
En raison de la grande différence entre la tension à réguler (300 V) et la tension de référence
1,26 V, une attention particulière doit être portée à cette partie du circuit afin d’obtenir
une régulation stable et précise. Il a été choisi pour ce circuit d’utiliser un diviseur de
tension résistif afin de ramener la tension de 300 V à 1,26 V. Le ratio du diviseur de
tension requis est donc de 239 tel que montré à l’équation 4.13. Ce ratio impose des
contraintes sévères sur le comparateur qui doit indiquer quand le niveau de la sortie est
trop bas. Par exemple, simplement afin de respecter une oscillation maximale de 200 mV
crête à crête à la sortie, le comparateur doit être en mesure de discriminer rapidement
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Figure 4.15 Simulation du détecteur de température.
une variation de tension de l’ordre de 800 µV . De plus, le diviseur de tension doit être
considéré comme une source de perte d’énergie comme le montre l’équation 4.14.
Vout
Vref
=
300
1, 2569
= 238, 68 ≈ 239 (4.13)
P =
V 2
R
(4.14)
Afin de limiter les pertes associées à ce diviseur de tension, la puissance dissipée est limitée
à 1 mW; soit 1 % d’une puissance de sortie de 100 mW à 300 V. Il est donc nécessaire
que la résistance totale du diviseur soit de l’ordre de 90 MΩ. En raison de sa valeur, la
résistance occupera une surface importante du silicium. Toutefois, après un survol des
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composants discrets disponibles sur le marché, la solution intégrée présente la façon la
plus petite et la moins coûteuse d’avoir un ratio très précis avec cet ordre de grandeur de
résistance. De plus, il est possible de facilement modifier la valeur absolue de la résistance
en fonction des besoins précis d’une application en terme de surface et d’efficacité sans
avoir à modifier les autres blocs du circuit.
La figure 4.16 présente le schéma haut niveau des circuits liés à la rétroaction de la ten-
sion de sortie. À gauche de la figure se trouve le diviseur de tension discuté. Le bloc du
régulateur linéaire (LDO) sera abordé plus en détail à la prochaine section. Son utilité est
de fournir une tension d’alimentation la plus propre possible au comparateur. La référence
de courant sert à polariser avec un courant stable les différentes branches du comparateur.
Outre le diviseur de tension, les deux autres parties importantes de ce schéma sont le com-
parateur dont la sortie est directement connectée au contrôleur numérique pour signaler
l’état de la tension de sortie du convertisseur et la branche antihystérésis qui permet de
réduire le niveau d’oscillation de la tension de sortie.
Antihystérésis
LDO Référence
Comparateur
Diviseur de tension
de courant
Figure 4.16 Schéma bloc du circuit de rétroaction de la tension de sortie
Le schéma du comparateur est présenté à la figure 4.17. Cette topologie de comparateur
est tirée de [4]. Deux étages de préamplification ont été utilisés afin d’accélérer la détec-
tion du signal qui varie très peu en amplitude. Dans le but de limiter l’effet du bruit de
l’alimentation, ce comparateur est alimenté par un LDO dédié. De plus, une hystérésis de
404 µV a été créée dans le comparateur afin d’éviter les fausses détections dues au bruit.
L’étage d’entrée a été dimensionné par simulation avec le modèle de bruit du diviseur de
tension afin que le bruit des résistances atténué par la capacité de la grille du transistor
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d’entrée soit inférieur à l’hystérésis. La figure 4.18a présente la simulation de l’hystérésis
du comparateur. Cette figure présente aussi le gain de 2,8 MV/V du comparateur. C’est ce
niveau de gain permettant de discriminer des tensions différentielles de l’ordre de 350 nV
qui permet une détection rapide et précise de la tension de sortie. La figure 4.18b présente
temps de détection typique du comparateur pour un signal d’entrée avec une variation
représentative du signal réel.
Préamplificateur 1
Préamplificateur 2
Circuit de décision
Postamplificateur
Figure 4.17 Schéma du comparateur de la tension de sortie
L’hystérésis de 404 µV de la simulation du dessin des masques signifie que la sortie doit
augmenter par au moins 96,56 mV afin que le comparateur reconnaisse que la tension
de sortie est redevenue acceptable. Cette hystérésis définit donc l’oscillation minimale du
convertisseur comme 96,56 mV. Comme l’hystérésis du comparateur est sensible aux va-
riations de procédé, le risque de se retrouver une fois le circuit fabriqué avec une oscillation
crête à crête de l’ordre de 200 mV est grand. L’objectif du convertisseur étant de réguler
la tension avec le moins d’oscillation possible, cette situation n’est pas acceptable.
Afin de régler ce problème, la branche antihystérésis agit comme «pull-up» tel qu’illustré
sur la figure 4.19. C’est-à-dire qu’elle tire la tension au noeud du diviseur de tension de
quelques millivolts au-dessus du seuil fixé par l’utilisateur lorsque le transistor de puissance
(Q1) est activé. De cette façon, l’hystérésis du comparateur permet une détection franche
de la tension de sortie, mais n’impose pas de contrainte sur l’oscillation de sortie minimum.
La limite de l’oscillation est plutôt définie par la quantité d’énergie envoyée à la sortie à
chaque pulse et la valeur du condensateur de sortie ; deux paramètres sous le contrôle de
l’utilisateur.
La force de la branche antihystérésis ainsi que la synchronisation de son signal de contrôle
ont été ajustées par simulation afin que la charge artificielle de la capacité parasite de ce
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Figure 4.18 Simulation du comparateur de sortie à partir du dessin des masques
avec les parasites
noeud ne réduise pas la puissance maximum de sortie du circuit. En effet, la puissance
maximum de sortie peut être diminuée lorsque le temps pris par la capacité parasite pour
revenir au niveau réel est plus grand que le temps pris pour que le convertisseur entre dans
le mode DCM. Si cette situation se produit, la fréquence de fonctionnement maximum s’en
trouve réduite ce qui réduit également la puissance de sortie.
4.3.7 Régulateur linéaire (LDO)
Tel que mentionné à la sous-section précédente, un régulateur linéaire est utilisé afin de
fournir au comparateur de la tension de sortie une alimentation plus stable que l’alimenta-
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Seuil du comparateur
Hystérésis
Hystérésis
Tension de rétroaction
Q1 activé
Figure 4.19 Principe de fonctionnement de la branche antihystérésis
tion du circuit et ainsi favoriser une régulation précise de la tension de sortie. Son schéma
est présenté à la figure 4.20.
La tension minimale entre l’entrée et la sortie d’un LDO de 0,2 V couplée à la tension
minimale d’opération du circuit de 3,0 V fixe la tension cible de ce régulateur à 2,8 V.
Comme une variation de la valeur absolue de la tension entre les lots n’est pas critique
puisque c’est la stabilité DC de la tension qui est recherchée, le diviseur de tension a été
conçu afin de minimiser l’espace utilisée et non pour maximiser l’appariement entre les
résistances. De ce fait, des variations maximales de la tension du LDO de l’ordre de 60 mV
sont attendues entre les lots en se basant sur les données d’appariement de la technologie.
La seule charge alimentée par le LDO étant le comparateur qui consomme, en incluant le
circuit de polarisation, un courant d’environ 70 µA, le LDO a été conçu afin de pouvoir
fournir sans problème des courants de 100 µA. En raison du grand nombre de nouveaux
circuits utilisés dans ce convertisseur, il a été décidé de concevoir le LDO de façon similaire
à un amplificateur de type Miller avec une marge de phase (MP) nominale de 82 degrés
(figure 4.21) pour limiter au maximum les risques d’instabilité de ce bloc. À noter que la
marge de phase chute à 61 degrés en simulant les variations de procédé.
Du point de vue du PSRR, ce LDO permet une atténuation du bruit de l’alimentation de
22 dB. Les résultats de simulation sont présentés à la figure 4.21.
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Figure 4.20 Schéma du LDO
4.3.8 Lecture de la tension au drain de Q1
Comme il sera montré dans les prochaines sous-sections, la tension au drain de Q1 procure
de l’information essentielle au bon fonctionnement de ce contrôleur. Toutefois, comme cette
tension varie entre 0 V et 30 V, il est impossible de la lire directement avec des circuits
CMOS basse tension. Cependant, comme l’information importante n’est pas contenue à
l’intérieur de toute la plage de tension, mais plutôt sur une plage restreinte allant de 0 V
à environ 4 V, il est possible à l’aide d’un circuit de protection de retirer l’information
nécessaire. Afin de se faire, le circuit de protection doit copier la tension du drain de Q1
lorsqu’elle se trouve entre 0 V et 4 V et la saturer à une valeur inférieure à 5,5 V le reste
du temps.
La figure 4.22 montre ce circuit. Il s’agit d’un transistor haute tension (HV) utilisé comme
suiveur. Toutefois, la grille du transistor est maintenue à une tension fixe d’environ 5,7 V
générée par un circuit de pompe de charge interne au contrôleur. De cette façon, la tension
du drain de Q1 (Vsw sur la figure 4.22) est reproduite exactement à la source du transistor
HV lorsque cette valeur est inférieure à Vsat (éq. 4.15). Lorsque la tension atteint 4,5 V,
la tension à la source (Vout) est principalement déterminée par la tension de grille et la
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Figure 4.21 Marge de phase et PSRR du régulateur linéaire
tension seuil du transistor HV ainsi que le courant de polarisation imposé par le transistor
M0. La figure 4.23 présente une simulation qui montre la copie de la tension voulue ainsi
que la saturation de la tension à un certain niveau protégeant ainsi l’électronique basse
tension.
Vsat = Vgate − Vth = 5, 7− 1, 2 = 4, 5V (4.15)
où Vsat est la tension à laquelle la tension de la source commence à saturer, Vgate est la
tension de la grille du transistor HV et Vth est la tension seuil de ce transistor HV
Figure 4.22 Schéma du circuit de lecture de la tension au drain de Q1
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Figure 4.23 Simulation du circuit de copie de la tension au drain de Q1
4.3.9 Pompe de charges
En raison du circuit de lecture de la tension du drain de Q1, une tension d’environ 5,5 V est
devenue nécessaire. Afin de fournir cette tension à partir de l’alimentation du contrôleur
de 3,3 V, un circuit de pompe de charge a été implémenté.
Pour favoriser l’économie d’énergie, une pompe de charge tirée de [46] permettant de
réduire les pertes d’énergie en synchronisant adéquatement les différents condensateurs
a été utilisé. Les différents composants de ce circuit ont été ajustés par simulation afin
de consommer le moins d’énergie possible. Ensuite, un comparateur peu performant et
un circuit de génération d’horloge tirée de [4] ont été ajouté afin de créer une source de
tension auto régulée. Le schéma final est présenté à la figure 4.24.
La simulation après l’extraction des parasites montrée à la figure 4.25 permet de constater
une oscillation d’environ 300 mV de la tension de sortie de la pompe de charge. Cette
oscillation affectant seulement la lecture de la tension de Q1 lorsque la tension du circuit
de lecture est saturée ne nuit pas au fonctionnement du circuit. De plus, en raison de
la fréquence de cette oscillation autour de 150 kHz, ce qui est beaucoup plus bas que
la fréquence de résonance du circuit LC, cette oscillation n’interfère pas avec le reste du
contrôleur. Bien qu’on pourrait le croire, cette fréquence d’opération n’est pas la fréquence
de l’horloge. Cette fréquence est en fait la fréquence à laquelle la pompe de charge a besoin
d’être rafraichie. Le signal de rafraichissement contrôlé par le comparateur part et arrête
la pompe au besoin. En fait, l’horloge fournie au circuit opère à une fréquence typique de
15,7 MHz, ce qui explique la montée rapide de la tension au début de la simulation.
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Figure 4.24 Schéma de la pompe de charge
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Figure 4.25 Résultat de simulation de la pompe de charge
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4.3.10 Lecture du courant
La lecture du courant permet d’éviter qu’un courant trop intense ne détruise le primaire de
l’inductance ou le transistor de puissance, ce module est donc indispensable au contrôleur.
En plus de ce rôle de sécurité, la lecture du courant permet de déterminer la fin de chaque
pulse du transistor de puissance. La combinaison de ces rôles fait de la lecture du courant
une fonctionnalité essentielle au fonctionnement du circuit.
Malgré ce rôle important, la lecture du courant n’a pas besoin d’être très précise. Du
point de vue de la protection du circuit, une imprécision de la lecture entraîne un possible
dépassement du courant de saturation du primaire de l’inductance couplée. Toutefois,
comme une marge de sécurité est normalement utilisée lors de la conception du système,
il est peu probable que l’imprécision crée des problèmes de ce côté.
Du point de vue du fonctionnement, une imprécision entraîne une variation de la longueur
des pulses et donc de la quantité d’énergie par pulse envoyé à la sortie. Cependant en
raison de la boucle de rétroaction, la fréquence de fonctionnement s’adaptera en consé-
quence. Ainsi, du point de vue de l’utilisateur, une lecture du courant imprécise n’est pas
problématique.
En tenant compte de ce requis de précision, la solution retenue est de lire la tension au
drain du transistor afin d’estimer le courant. En effet, en connaissant la résistance nominale
du transistor, il est possible d’estimer son courant en fonction de la tension entre son drain
et sa source. En utilisant le comparateur de tension de la figure 4.26, il est donc possible
de déclencher un signal lorsque le courant a atteint le seuil voulu. Afin d’être en mesure
d’effectuer son rôle adéquatement, ce comparateur a été conçu afin d’avoir un délai de
détection de 15 ns qui permet de rapidement désactiver le transistor de puissance.
Tel que mentionné à la sous-section 4.2.1, le transistor de puissance utilisé a une résistance
de canal typique de 200 mΩ. Il devrait donc y avoir une tension d’environ 200 mV à son
drain pour un courant de 1 A. Cependant, comme le transistor de puissance utilisé n’a
jamais été caractérisé dans sa forme finale sur silicium et afin de permettre un ajustement
simple du courant lors des tests, un potentiomètre externe permettant d’ajuster la référence
de courant à partir de la tension du bandgap sera utilisé lors des tests.
Du point de vue de la précision, les facteurs qui feront le plus varier la lecture sont
l’augmentation de la résistance de canal du transistor de puissance avec la température
ainsi que la dépendance de la résistance de canal à la tension d’alimentation du contrôleur.
Bien que ces variations ne devraient pas causer de problème tel qu’expliqué précédemment,
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Figure 4.26 Schéma du comparateur de courant
il est nécessaire d’identifier ici les facteurs principaux de cette variation afin d’accélérer le
processus de déverminage si nécessaire lors de la phase de test.
4.3.11 Détecteur de DCM
La conception du circuit pour un fonctionnement en DCM force le contrôleur à s’assurer
que le circuit n’entre jamais en CCM. Comme la transition entre le mode CCM et DCM
est très facile à reconnaître au drain de Q1 par la chute de tension brusque à partir de
la tension maximum jusqu’à la masse, un comparateur ayant sa référence proche de la
masse permet de détecter ce passage. La tension du bandgap sert de tension seuil dans ce
contrôleur. Une référence beaucoup plus basse pourrait être utilisée, mais les simulations
n’ont pas montré d’avantage clair à l’utilisation d’une référence plus basse. Il a donc été
décidé d’utiliser la tension du bandgap pour ne pas avoir à rajouter de composants dans
le circuit intégré. Le comparateur responsable de la détection du passage en DCM est
présenté à la figure 4.27.
4.3.12 Détecteur de minimum
En raison de l’impact important sur l’efficacité du circuit du moment où le contrôleur active
le transistor, une fonction permettant de déterminer le moment idéal pour l’activation du
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Détecteur point inflexion
Traitement de signal
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Figure 4.27 Schéma du détecteur de DCM et du détecteur de minimum
transistor est nécessaire. Ce moment coïncidant avec le minimum de la tension au drain
de Q1, ce détecteur est appelé un détecteur de minimum et son schéma a été présenté à
la figure 4.27.
Le phénomène le plus important à prendre en compte pour la conception de ce circuit est
la forme de l’oscillation de la tension lorsque le circuit entre en DCM. En effet, le circuit ne
peut pas établir un minimum statique puisque la tension oscille autour de la valeur de la
tension Vbatt et que l’amplitude de l’oscillation décroit en raison de l’amortissement dû aux
résistances parasites du circuit. Donc, si le minimum à puissance maximale est la masse,
le minimum à faible charge peut très bien être 2 V. Il est donc nécessaire d’implémenter
un circuit qui détecte les minimums dans un signal de forme sinusoïdale d’amplitude et
niveau DC variée.
De ce fait, malgré la très forte ressemblance avec le système de «Zero Voltage Switching
(ZVS)» décrit dans la littérature, l’auteur préfère nommer ce système «Low Voltage Swit-
ching (LVS)» puisqu’il assure une activation du transistor à la tension minimale d’un cycle
sinusoïdal peut importe la valeur de ce minimum. Ce type de fonctionnement est aussi
nommé «valley switching» [6].
De façon conceptuelle, la dérivée de la tension au drain de Q1 (
δVds
δt
) donne la pente du
signal (Vds) et la dérivée seconde (
δ2Vds
δt
) donne ce qu’on pourrait appeler l’accélération du
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signal et permet la détection des points d’inflexion. Il est donc possible d’identifier avec
ces deux signaux la partie inférieure du signal Vds.
Chaque dérivée peut aussi être perçue, pour un sinus, comme le signal d’origine déphasé
de 90°. Si le déphasage était réellement de 90°, il serait possible de s’assurer d’activer le
transistor dans la moitié la plus écoénergétique de la période. Toutefois, en réalité, comme
les dérivés sont implémentés à l’aide de filtres passe-haut passifs de premier ordre et qu’un
certain niveau de tension doit être maintenu pour assurer une détection fiable par les
comparateurs, un délai de phase est inévitable. Ce délai décale la détection dans le temps
en fonction de la fréquence du signal.
À première vue ce délai est un très gros problème puisqu’il induit de fausses détections.
Cependant en observant la figure 4.28, on se rend compte que si ce délai de phase est ajusté
correctement, il devient bénéfique pour le système. En effet, un délai optimal permet de
synchroniser le début du pulse indiquant un minimum avec le minimum absolu du cycle.
Ceci décale cependant aussi la fin du pulse vers une tension plus élevée du drain entraînant
plus de pertes. Toutefois, puisque pour activer le transistor, il faut que la tension de sortie
passe sous un seuil et que statistiquement la distribution du moment de ces passages dans
un cycle d’oscillation devrait être uniforme, alors si le pulse de minimum dure 50 % du
cycle, le circuit activera le transistor au minimum absolu du cycle 50 % du temps.
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Figure 4.28 Simulation du détecteur de minimum
Finalement, il est possible de réduire la durée du pulse de minimum à environ 25 % de la
période puisque les signaux δVds
δt
et δ
2Vds
δt
sont déphasés par environ 90 °. C’est pour cette
raison que le pulse de minimum sur la figure 4.28 ne représente pas 50 % de la période.
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De cette façon, le circuit active le transistor de puissance au moment idéal 75 % du temps
ce qui augmente l’efficacité du convertisseur.
Étant donné la dépendance du délai de phase à la fréquence d’oscillation et la dépendance
de la fréquence d’oscillation à la valeur de l’inductance et du condensateur impliqué dans
l’échange d’énergie, les fréquences de coupures des filtres doivent être ajustées pour les
deux inductances sélectionnées à la section 4.1. C’est pourquoi on remarque sur le schéma
de la figure 4.27 que la partie résistive des filtres du traitement de signal est implémentée
par deux résistances en parallèle. De cette façon, les seules différences entre le circuit pour
l’inductance couplée de Coilcraft et de TDK sont deux lignes de métal qui détermine si
les deux résistances sont en parallèle ou non.
4.4 Résultats de simulation
Alors que les sections précédentes se sont concentrées sur la conception de modules précis
du convertisseur DC-DC, cette section présente le système complet ainsi que les simulations
démontrant les performances attendues.
La figure 4.29 présente le schéma de simulation pour les simulations systèmes. En raison
du temps requis pour chaque simulation et du nombre de simulations requises, les per-
formances simulées ont été tirées des simulations à partir des schémas du circuit. Une
simulation fonctionnelle à partir du dessin des masques sera présentée à la fin de cette
section pour démontrer le fonctionnement du circuit avec les parasites. Les valeurs des
composants externes utilisés dans la figure 4.29 sont présentées au tableau 4.4 avec le type
de modèle de simulation utilisée. Afin de rendre la simulation plus réaliste, certains com-
posants parasites ont été inclus dans le circuit de simulation. Ces composants parasites
sont : la résistance série équivalente (ESR) des condensateurs dans le circuit de puissance,
l’ESR d’une batterie lithium-ion typique, l’inductance parasite des fils de connexion du
circuit intégré et la résistance série des lignes de métal conduisant le courant du transistor
de puissance. Les valeurs de ces parasites sont présentées au tableau 4.5.
Afin de montrer que le circuit est fonctionnel, mais aussi d’expliquer à l’aide des courbes
simulées son fonctionnement, la figure 4.30 présente les courbes typiques des noeuds im-
portants du circuit en mode permanent. Lorsque la tension de sortie (Vout) chute sous un
seuil et qu’un minimum est détecté par le détecteur de minimum (Min) le transistor de
puissance est activé (DRI). Une fois que le courant (ISW) passant dans le transistor de
puissance a atteint la valeur programmée, le transistor est désactivé et l’énergie emmaga-
sinée est transférée à la charge. Les courbes VSW et VL2 présente l’évolution de la tension
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Figure 4.29 Schéma du circuit de simulation
Tableau 4.4 Résumé des caractéristiques des composants de puissance
Composant Valeur Modèle
Q1 0,2 Ω BSIM3v3
C1 100 pF Spectre
D1 NXP BAS521 Spice
D2 NXP BAS521 Spice
Cemi n
2 ∗ Cemi2 Spectre
Cemi2 10 pF Spectre
aux noeuds 1 et 3 de la figure 4.2. On constate que ces deux noeuds oscillent à la même
fréquence lorsque le circuit entre en DCM tel qu’il était attendu.
La figure 4.30 ne montrant seulement que le circuit est fonctionnel, le tableau 4.6 présente
les performances obtenues en simulation au niveau du schéma électrique des circuits avec
les deux transformateurs retenus à la section 4.1. Afin de faciliter la lecture, le tableau
inclut un rappel des objectifs de spécifications définis au chapitre 1. Tous les résultats
présentés au tableau 4.6 ont été obtenus dans les conditions typiques de fonctionnement
du circuit à moins d’une mention contraire dans la colonne condition. Toutefois, afin de
fournir avec le LPR-4012 une tension de sortie de 300 V et un courant de sortie moyen
de 700 µA, il est nécessaire d’utiliser un condensateur C1 de 1 nF. Cette dérogation n’est
pas problématique puisqu’elle confirme que comme le laissaient présager les spécifications
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Tableau 4.5 Résumé des caractéristiques des composants de puissance
Parasite Valeur Composant affecté
ESR 1 Ω Cemi,Cemi2
ESR 350 mΩ Vbatt
ESL 1,5 nH Fils de connexion
Rmetal 50 mΩ Connexion de Q1
des transformateurs, la puissance que peut fournir le LPR-4012 est inférieure à celle du
LDT565630T-011. Comme l’efficacité dans les conditions typiques respecte les requis, cette
dérogation signifie que dans une application nécessitant une tension supérieure à 220 V,
l’utilisation du LPR-4012 n’est pas recommandée.
De plus, il est important de réaliser que le tableau 4.6 présente les spécifications de départ
du circuit. Puisqu’une implémentation de type PFM est utilisée, la spécification sur la
précision de la fréquence d’opération n’est plus valide. Cette spécification avait été dé-
terminée en observant que la plupart des convertisseurs DC-DC à fréquence fixe sur le
marché spécifient cette tolérance sur la fréquence d’opération.
Tableau 4.6 Résultats de simulation du système
Paramètres Conditions Objectif LPR-4012 LDT565630T-011 Unités
Tension de sortie
(Vout)
Vbatt= 3 V,
Iout= 700 µA
300 >300 >300 V
Précision de la ten-
sion de sortie
± 4
Varie avec la précision des ré-
sistances d’ajustement (1.5 %)
et la variation de la tension de
référence (-1,3 % +2,6 %)
%
Oscillation ( △Vpp) Cout= 100 nF 200 41 28 mV
Courant de sortie
moyen (Iav)
Vout= 300 V 700 800 1700 µA
Fréquence d’opéra-
tion (f)
50 107 131,9 kHz
Précision de la fré-
quence d’opération
± 15 Implémentation de type PFM %
Efficacité
Vdd = 3,3 V,
Vbatt= 3,6 V,
Vout= 220 V,
Iav = 350 µA
70 76,6 88 %
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Figure 4.30 Simulation du circuit complet
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Tel que mentionné à la sous-section 4.3.12, deux circuits doivent être fabriqués pour per-
mettre d’avoir une détection des minimums adaptée à chacun des transformateurs. Comme
cette modification n’est pas visible sur le dessin des masques du circuit complet, un seul
dessin des masques est présenté à la figure 4.31. Le dessin des masques a un aspect presque
carré avec des dimensions de 2.6 x 2.8 mm2. La figure 4.32 présente un agrandissement de
la section du contrôleur avec une identification des principaux blocs.
Afin de vérifier que le circuit était toujours fonctionnel avec les parasites extraits du
dessin des masques, des simulations ont été effectuées. Dans le but de réduire le temps
de simulation nécessaire à moins d’une journée, la valeur du condensateur de sortie a
été réduite à 3 nF ce qui permet de voir l’évolution de la tension à partir du démarrage
jusqu’au régime permanent. Afin de montrer l’effet sur la tension de sortie des différents
modes de fonctionnement du circuit au cours du démarrage, ces modes sont identifiés sur
les résultats de simulation présentés à la figure 4.33.
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Contrôleur
Composants de puissance
Figure 4.31 Dessin des masques du circuit complet (2,6 x 2,8 mm2)
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Pilote Contrôleur numérique
Section 2,8 V
LDO
Pompe de charges
Temp
Minimum
DCM
Lecture Q1
Bandgap
Icomp
Rétroaction
Figure 4.32 Agrandissement du dessin des masques du contrôleur avec les principaux blocs identifiés
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Figure 4.33 Simulation post-dessin des masques du démarrage du circuit
4.5 Conclusion
La section 4.1 de ce chapitre a permis d’améliorer la topologie à inductance couplée pro-
posée afin de réduire les risques d’EMI. Cette section a aussi permis de faire la sélection de
deux inductances couplées (tableau 4.1) et d’établir les caractéristiques importantes des
autres composants de puissance (tableau 4.3). À partir de ces informations, la conception
des composants de puissances intégrés a été faite. En raison de sa bonne efficacité sur une
grande plage de fréquence et de son aire raisonnable de 1,4 mm2, un transistor ayant une
résistance Rds de 200 mΩ a été intégré. Ensuite, la conception du contrôleur de type PFM
avec un système de détection des minima pour fonctionnement en DCM a été présentée
en détail. Finalement, les résultats de simulation du circuit complet ont montré que tous
les objectifs du projet devraient être atteints si les résultats de laboratoire sont cohérents
avec ces simulations. Afin de vérifier si le circuit fonctionne en pratique, les résultats de
laboratoire sont présentés au chapitre suivant.
CHAPITRE 5
RÉSULTATS
Afin de réduire les risques du projet et augmenter son potentiel d’innovation, deux phases
de conception et fabrication ont eu lieu. La première phase s’est intéressée à la fabrication
de composants de puissance intégrés (section 4.2) dans la technologie CMOS haut voltage
0,8 µm C08G de Teledyne DALSA. Les résultats de test de cette phase sont présentés
au cours de la première section de ce chapitre. La deuxième phase de fabrication a mis
l’emphase sur la fabrication du contrôleur (section 4.3) et les tests du système complet.
Les résultats de cette phase sont présentés à la deuxième section de ce chapitre.
5.1 Test des composants de puissance
Tel que mentionné au chapitre 4, une approche expérimentale a été privilégiée pour la
conception des composants de puissance. Cette approche expérimentale s’est traduite par
la fabrication du circuit intégré présenté à la figure 5.1. La zone du haut contient les cellules
unitaires permettant de mesurer l’influence de différents dessins des masques sur la tension
de claquage (BV) et la résistance de drain source (Rds) du transistor. Les trois matrices de
cellules identifiées par leur nom quant à elles permettent de comparer les performances des
nouvelles cellules par rapport aux transistors déjà disponibles dans la technologie CMOS
haut voltage 0,8 µm C08G. De plus, ces matrices permettent de modéliser adéquatement
la mise en parallèle de milliers de cellules et de s’assurer que cette grande densité de cellule
ne présente pas de problème de fiabilité.
Le NDH_01_76 est une matrice basée sur le transistor le plus adapté à une application
de convertisseur DC-DC disponible dans la technologie C08G. Il est utilisé comme point
de référence pour la qualification des nouveaux transistors conçus. Le H528_3_3P est
basé sur une cellule de forme hexagonale dont toutes les dimensions d’implantations sont
identiques au NDH_01_76 afin de pouvoir comparer l’influence de la forme de la cellule
sur les performances du transistor. Le H300_2_2H est basé sur une cellule hexagonale avec
une tension de claquage espérée aux environs de 30 V. La combinaison de la fabrication
de ces trois transistors sur le circuit de test permet dans un premier temps de comparer
objectivement la nouvelle technique de dessin des masques utilisée. Dans un second temps,
si le H300_2_2H présente effectivement une tension de claquage de l’ordre de 30 V, il
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sera possible de comparer pratiquement ses performances face au transistor actuellement
disponible dans la technologie C08G.
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Figure 5.1 Dessin physique des masques du circuit de test des composants de
puissance (3 x 3 mm2)
À noter que tous les tests des composants de puissance ont été effectués au niveau de la
gaufre à l’aide d’une station de mesure.
5.1.1 Cellules unitaires
Pour chacune des cellules unitaires, la mesure de la tension de claquage (BV) et de la
résistance de canal (Rds) ont été mesurées à l’aide d’un SMU Keithley 2410. Pour la mesure
de la résistance de canal, un deuxième SMU Keithley 2410 a été utilisé pour contrôler la
tension de la grille du transistor. Les schémas des bancs de test sont présentés à la figure
5.2. Les résultats de test sont présentés au tableau 5.1 avec les conditions de test.
Les trois paramètres d’importance pour la comparaison des transistors sont l’aire occupée
(A), la résistance de canal (Rds) et la tension de claquage (BV). Ces trois paramètres étant
interdépendants du point de vue de la conception, leur valeur absolue est peu utile pour
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Keithley
2410
D.U.T.
(a) Mesure de BV
Keithley
2410
D.U.T.
Keithley
2410
(b) Mesure de Rds
Figure 5.2 Configuration de test pour la mesure des cellules unitaires
Tableau 5.1 Résultat de caractérisation des cellules unitaires
Composant Forme
W
(µm)
A
(µm2)
W/A
(%)
BV (V) @
Id = 1 µA
Rds (Ω) @
Vg = 5 V,
Vd = 0,5 V
FOM
(Ω µm2/V)
(éq. 5.1)
H162_2_0H hexagone 25,2 224,7 11,2 24,3 379 5169
H234_2_1H hexagone 31,2 281 11,1 32,8 498 5457
R310_2_2H carré 31 364,5 8,5 19,1 556 12 538
H300_2_2H hexagone 39 349,6 11,2 31,6 529 7135
H300_3_2H hexagone 45,6 412,5 11,1 38,3 524 6839
H300_2_2H_V2 cercle 35,2 349,6 10,1 49,1 599 5312
H336_2_2H hexagone 42 393 10,7 32,9 484 7155
H372_2_1P hexagone 45,6 412,5 11,1 66 930 8250
H528_3_2P2 hexagone 66 665,1 9,9 103 813 5895
H528_3_3P hexagone 66 665,1 9,9 86 751 6496
comparer les mérites des différentes cellules. Pour pallier ce problème, la figure de mérite
(FOM) donnée à l’équation 5.1 est utilisée.
FOM =
Rds ∗ A
BV
(5.1)
Étant donné l’objectif d’un transistor de puissance d’avoir la plus petite résistance de canal
en occupant la moins grande surface tout en ayant une tension de claquage suffisante, la
plus petite valeur de FOM représente le meilleur compromis. Bien que BV est normalement
un requis absolu qui n’entre pas dans la FOM, son inclusion permet de facilement voir
l’effet des formes rectangulaires, hexagonales et circulaires du dessin des masques. C’est
entre autres parce que la FOM du H300_2_2H_V2 est meilleure que celle du H300_2_2H
que c’est la cellule H300_2_2H_V2 qui a été sélectionnée pour la fabrication du circuit
complet comme il était mentionné à la section 4.2.
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5.1.2 Matrices de cellules
Le même banc de test qui a été utilisé pour les cellules unitaires a été utilisé pour tester
les trois matrices de cellules. Toutefois, en raison de la faible valeur de résistance de canal
attendue, la mesure de résistances de canal a été effectuée avec une technique de mesure
à 4 pointes. Comme le SMU Keithley 2410 permet ce type de mesure, le même appareil a
été utilisé pour cette prise de mesure. Les résultats sont présentés au tableau 5.2.
Tableau 5.2 Résultat de caractérisation des matrices de cellules unitaires
Composant
Nombre de cel-
lules unitaires
A (mm2)
BV (V) @
Id = 250 µA
Rds (Ω) @ Vg =
3.3 V, Vd = 0.5 V
FOM (%)
(éq. 5.2)
H300_2_2H 504 0,201 32 1,42 19
H528_3_3P 1440 1,054 71 0,737 52
NDH_01_76 994 1,865 74 0,797 100
Afin de comparer les performances des trois matrices, la FOM de l’équation 5.2 est utilisée.
Cette FOM est préférée pour la comparaison des matrices puisqu’elle permet explicitement
de comparer le produit de la résistance de canal (Rds) et de la surface occupée (A) des
transistors conçus à celui du NDH_01_76.
FOM =
Rds ∗ A
(Rds ∗ A)max ∗ 100% (5.2)
Comme le montrent les résultats du tableau 5.2, l’utilisation d’une forme hexagonale avec
un dessin des masques dense utilisant une configuration en source flottante permet de
réduire l’aire requise par environ 50 %. À noter que le NDH_01_76 n’est pas conçu pour
être un transistor à source flottante, ce qui explique une partie de l’aire requise. De plus,
la réduction du requis de tension de claquage de 70 V à 30 V permise par l’architecture
du convertisseur permet une réduction de l’aire de 60 % supplémentaire.
5.2 Tests du convertisseur complet
Afin de tester le convertisseur DC-DC complet et obtenir des résultats représentatifs, le
circuit intégré a été encapsulé et assemblé sur un PCB. Cette section présente tout d’abord
le boîtier choisi, la conception du PCB de test puis les résultats de test.
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5.2.1 Boîtier du circuit intégré
Afin d’obtenir des résultats représentatifs pour Teledyne DALSA, un boîtier de type QFN
à 20 broches a été retenu. La version de ce boîtier avec un espacement de 0,8 mm n’étant
pas disponible à un prix raisonnable, un boîtier avec un espacement de 0,65 mm a été
utilisé. Ce plus petit espacement pose un risque plus grand de fuite de courant entre les
broches à haute tension. Ce type de boîtier étant généralement retenu pour les produits de
la compagnie, le boîtier QFN a été préféré à d’autres options. Les résultats de test seront
donc plus représentatifs pour Teledyne DALSA. Le tableau 5.3 présente la disposition des
broches du boîtier. Dans ce tableau, trois types de broches sont définis : entrée numérique
(E), signal analogique (AN) et alimentation du circuit (P). Ce tableau montre aussi que
sur les 20 broches du boîtier, seulement 18 sont utilisés et de ces 18, 12 sont essentielles
au fonctionnement du circuit et 6 servent au déverminage.
Dans l’optique de la compagnie où ce circuit est utilisé comme un bloc dans un circuit
intégré plus complexe, le nombre de broches externes requises descend à environ 6. Ce
nombre varie en fonction du nombre de broches d’alimentation dédié à ce bloc et considère
que tous les ajustements du circuit sont contrôlés par le contrôleur principal du système
complet.
5.2.2 PCB de test
Compte tenu du fait que deux circuits devaient être testés avec le transformateur approprié
pour chaque circuit, deux PCB légèrement différents ont été fabriqués. De plus, parce que
l’ajout de nombreux cavalier («jumper») était requis afin de permettre de tester toutes
les configurations d’un circuit et que ces cavaliers allongeaient la longueur du chemin de
puissance par un facteur d’environ 3, deux configurations de circuit par PCB ont été
réalisées. Une configuration «discrète» utilise des pièces discrètes pour C1, D1 et Cemi2 par
opposition à la configuration «intégré» qui utilise les composants intégrés dans le circuit.
Toutefois, une possibilité d’utiliser D1 et Cemi2 discret dans la version intégrée a été gardée
en raison du plus grand risque associé à ces composants intégrés. Une photo du PCB de
test utilisé est présentée à la figure 5.3.
Lors de la commande des pièces pour l’assemblage des PCB, l’inductance LDT565630T-
011 de TDK était devenue obsolète et impossible à avoir en quantité de prototypage. Ce
problème a été contourné par la sélection de deux inductances similaires. La première est
une réplique de l’inductance LDT565630T-011 faite sur mesure pour un projet commercial
de Teledyne DALSA. La seconde est une inductance du fabricant Tokyo Coil Engineering
78 CHAPITRE 5. RÉSULTATS
Tableau 5.3 Disposition des broches du boîtier
# Nom Type Signal Utilité
1 EN E Activation du circuit Essentiel
2 TESTb E Mode test du circuit Déverminage
3 VDDD P VDD numérique Essentiel
4 FB AN Rétroaction de la tension de sortie Essentiel
5 PGND P Masse pour composants de puissance Essentiel
6 DRI AN Grille du transistor de puissance Déverminage
7 NC
8 VL22 AN Connexion D1 et Cemi2 Essentiel
9 NC
10 VL12 AN Connexion de C1 au secondaire Essentiel
11 VL11 AN Connexion de C1 à SW Déverminage
12 SW AN Drain de Q1 Essentiel
13 VSS P Masse pour le contrôleur Essentiel
14 VDDA P VDD analogique Essentiel
15 Temp AN Comparateur de température Déverminage
16 Vref AN Tension du bandgap Essentiel
17 Iadj AN Ajustement du courant Essentiel
18 Vadj AN Ajustement de la tension de sortie Essentiel
19 EN_lowp E Activation du mode écoénergétique Déverminage
20 EN_LVS E Activation du mode LVS Déverminage
qui permet d’atteindre des performances similaires à l’inductance de TDK. Les spécifica-
tions de cette inductance sont données au tableau 5.4 avec celle de l’inductance de TDK
pour une comparaison plus facile.
Tableau 5.4 Spécifications des inductances couplées [10, 49]
Modèle
Manufa-
cturier
Dimension
(mm3)
L1
(µH)
Ratio de
tours (n)
DCR Facteur de
couplage
Isat
(A)L1 L2
TTRN-038S-
060-T
Tokyo Coil 6,4x7,7x4 8,4 13 0,185 34,75 0,976 2,1
LDT565630T-
011
TDK 5,8x5,8x3 6 15,4 0,11 15,5 0,967 1,5
5.2.3 Résultats au niveau de la gaufre
Des mesures au niveau de la gaufre ont permis de caractériser les composants de puissances
conçus. La tension de claquage et la résistance Rds de Q1 ont été mesurées à l’aide des
montages présentés à la figure 5.2. De plus, la capacité du condensateur C1 et Cemi2 ont
été mesurées à l’aide d’un appareil de mesure LCR HP4284. Le tableau 5.5 présente les
valeurs mesurées et les valeurs attendues.
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Figure 5.3 PCB utilisé pour les tests. Configuration discrète à gauche et inté-
grée à droite
Tableau 5.5 Résultats de mesure des composants de puissance au niveau de la
gaufre
Composant Paramètre Condition Estimé Mesuré Unité
Q1
BV Ids = 250µA 49,1 42 V
Rds Vgs = 3,3 V, Ids = 100 mA 250 269 mΩ
C1 Capacité f = 1 MHz, Vsig = 200 mV Vdc = 40 V 150 157 pF
Cemi2 Capacité f = 1 MHz, Vsig = 200 mV Vdc = 40 V 8 8,43 pF
5.2.4 Résultats au niveau du boîtier
Les tests au niveau du boîtier visaient à qualifier trois caractéristiques du circuit. Dans
un premier temps, l’efficacité du convertisseur a été mesurée pour différentes situations.
Dans un second temps, l’oscillation de la tension de sortie a été mesurée. Finalement, la
tension de référence en fonction de la température a été mesurée.
Efficacité du circuit
Le montage de la figure 5.4 a permis de mesurer l’efficacité du circuit. Deux SMU Keithley
2410 ont été utilisés comme source de tension et pour mesurer le courant consommé. Deux
multimètres étaient reliés aux tensions d’alimentation directement sur le PCB afin que les
pertes dans les câbles d’alimentation n’affectent pas les mesures d’efficacité. Finalement,
une carte soeur assemblée sur une carte de prototypage permettant de faire varier la charge
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entre 0 et 2 MΩ et une résistance série de précision de 10 kΩ 0,1% à faible coefficient
thermique permettant de lire le courant de sortie était relié à deux autres multimètres.
KT 2410
Source : Vdd
Mesure : Idd
Multimètre
Mesure : Vdd
KT 2410
Source : Vbatt
Mesure : Ibatt
Multimètre
Mesure : Vbatt
Multimètre
Mesure : Vsortie
Multimètre
Mesure : Isortie
Figure 5.4 Montage de test pour la mesure de l’efficacité du circuit
Les résultats d’efficacité sont donnés pour les cinq configurations de circuit présenté au
tableau 5.6. À noter que la configuration T2 D utilise un condensateur C1 de 1 nF afin
de favoriser une plus grande puissance maximum. La formule de calcul de l’efficacité est
donnée à l’équation 5.3 en utilisant les variables de la figure 5.4. À noter que Ileak est un
courant de fuite DC du circuit intégré qui sera expliqué à la section 6.2.3.
Tableau 5.6 Description des configurations des circuits de test pour la mesure
de l’efficacité
Configuration Transformateur C1 D1 et Cemi2
T1 D LPR-4012 discret discret
T1 M LPR-4012 intégré discret
T1 I LPR-4012 intégré intégré
T2 M Réplique du LDT565630T intégré discret
T3 D TTRN-038S discret discret
η =
VsortieIsortie
Vdd(Idd − Ileak) + Vbatt ∗ Ibatt100% (5.3)
Oscillation de la tension de sortie
L’oscillation de sortie du circuit est fonction de beaucoup de facteurs, dont la puissance
de sortie et le courant maximum du primaire. Lors des différentes mesures, une oscillation
moyenne de 1,6 V crête à crête a été observée sur les différentes configurations. La figure 5.6
présente la forme de cette oscillation accompagnée des courbes de la tension à la grille du
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Figure 5.5 Efficacité de configuration du tableau 5.6 en fonction de la tension
de sortie (V) pour une puissance de sortie de 75 mW
transistor et de la tension au noeud 1. Cette oscillation est loin des simulations effectuées
et la raison de cette différence sera abordée au prochain chapitre. En ajustant le courant
maximum du primaire, à une valeur plus faible, il a été possible d’observer une oscillation
minimale de 45 mV. Toutefois, avec ce réglage, l’efficacité du circuit était grandement
diminuée.
Puissance de sortie maximale
Les mesures sur les différentes configurations ont montré une puissance de sortie maximum
de 250 mW à 220 V. Toutefois, en augmentant la valeur de C1 à 1 nF, il a été possible de
fournir 500 mW à 300 V à partir d’une tension d’entrée de 3 V.
5.3 Conclusion
Ce chapitre a présenté les résultats principaux sur silicium de ce projet. La section 5.1 a
permis de constater que les nouveaux transistors mis au point dans ce projet permettent
une réduction de la surface requise de l’ordre de 50 % par rapport au transistor déjà
disponible dans la technologie C08G. La section 5.2 s’est intéressée aux performances du
circuit complet une fois sur PCB. Le tableau 5.7 présente un résumé des résultats de
tests dans le tableau des objectifs de spécification initiale. Dans ce tableau, la mention
non mesurée signifie que ces paramètres n’ont pas été mesurés parce que des problèmes
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Oscillation
Grille
Noeud 1
Figure 5.6 Oscillation de la tension de sortie
dans le fonctionnement du circuit rendaient impossible une mesure significative. Comme
certains de ces résultats n’atteignent pas les objectifs initiaux du projet, une discussion
des résultats suit ce chapitre et explique les raisons des difficultés de ce circuit.
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Tableau 5.7 Résultats des tests de laboratoire du système
Paramètres Conditions Objectif Résultats Unités
Tension de sortie
(Vout)
Vbatt=3 V,
Iout=700 µA
300 300 V
Précision de la ten-
sion de sortie
± 4 Non mesuré %
Oscillation ( △Vpp) Cout= 100 nF 200 1600 mV
Courant de sortie
moyen (Iav)
Vout= 300 V 700 1 667 µA
Fréquence d’opéra-
tion (f)
50 Non mesuré kHz
Précision de la fré-
quence d’opération
± 15 Implémentation
de type PFM
%
Efficacité
Vdd = 3,3 V,
Vbatt=3,6 V,
Vout= 220 V,
Iav = 350 µA
70 63 %
Nombre de compo-
sants discrets requis
composants
du chemin de
puissance
< 7 < 6
Aire du circuit inté-
gré
< 10 7,28 mm2
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CHAPITRE 6
DISCUSSION DES RÉSULTATS
Le chapitre 5 s’est intéressé à la présentation des résultats de performance du circuit. Ce
chapitre s’intéresse à l’explication de ces résultats, mais aussi à la présentation de diffé-
rentes difficultés que ce circuit a connues afin de guider Teledyne DALSA dans l’élaboration
d’une révision.
6.1 Aspects fonctionnels du circuit
Tout d’abord, les résultats présentés confirment que l’architecture choisie est en mesure de
fournir une tension de 300 V à partir de la tension d’une batterie Li-On. De plus, comme
le montre le tableau 6.1, bien que cette première version n’atteigne pas 70 % d’efficacité
dans les conditions nominales, elle permet tout de même une efficacité supérieure à la
révision A du convertisseur DC-DC conçu pour le projet R070 de Teledyne DALSA. Ces
résultats indiquent que cette architecture a un réel potentiel. Comme ce tableau compare
deux circuits utilisant la même technologie de fabrication, les mêmes transformateurs, les
mêmes diodes et conçus pour une même application, les différences de performance entre
les circuits sont attribuables à l’objet de ce mémoire et non à des facteurs externes comme
la puissance de sortie ou le modèle de transformateur utilisé.
Tableau 6.1 Comparaison de l’efficacité de ce travail au circuit de type flyback
R070A de Teledyne DALSA
Transformateur
Vout
(V)
Pout
(mW)
Flyback
R070A (%)
Ce travail
(%)
Amélioration
(%)
LPR-4012 135,7 83,7 46 66 43,5
Réplique du LDT-565630 213 95,5 53 61 15,1
De plus, le fonctionnement du circuit indique que la plupart des blocs fonctionnent comme
prévu. Tous les tests ont été effectués avec le contrôleur en mode écoénergétique. Ce
mode mentionné à la sous-section 4.3.2 permet de diminuer la consommation du circuit
en alimentant les différents blocs seulement dans la partie du cycle où ils sont utilisés.
L’autre mode de fonctionnement qui était risqué est le mode LVS qui permet l’activation
du transistor de puissance seulement quand la tension à son drain est à son minimum.
Comme le montre la mesure présentée à la figure 6.1, le contrôleur de la grille active le
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transistor au moment ou la tension au drain est proche de son minimum. À ce moment, le
courant dans le transistor augmente jusqu’à l’atteinte de son maximum, puis le contrôleur
de grille désactive le transistor. En comparant la figure 6.1 aux résultats de simulation de
la figure 4.30 il est clair que le mode LVS fonctionne parfaitement.
Courant dans Q1
Drain de Q1
Grille de Q1
Figure 6.1 Mesure à l’oscilloscope du mode LVS du circuit
6.2 Aspects à améliorer
La section suivante décrit les six aspects relevés lors des tests qui doivent être améliorés
afin de rendre ce circuit commercialisable.
6.2.1 Bris des fils de connexions
Lors des tests, plusieurs circuits ont brisé ou n’ont pas fonctionné. Toutefois, dans tous
les cas, le contrôleur semblait fonctionner normalement après le bris, ce qui pointait vers
le bris du transistor de puissance. Cependant, en observant le comportement des circuits
brisés, il a été validé que la grille du transistor présentait encore la même capacité qu’au
départ et que le contrôleur de la grille était fonctionnel. De plus, lors des tests sur les
circuits brisés, la grille peut être maintenue haute sans qu’aucun courant ne circule dans
le transistor. Ceci indique que la grille ou la source n’est plus connectée au circuit. Ce
bris semblait aussi survenir au démarrage du circuit, le moment où le circuit fait circuler
le plus grand courant dans le transistor de puissance. Des échanges avec la compagnie
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d’assemblage ont permis d’apprendre que le courant maximum par fil de connexion utilisé
était d’environ 0,6 A. Comme la source du transistor de puissance est connectée avec
seulement deux fils de connexion, un courant au démarrage supérieur à 1,2 A causerait
le bris des fils de connexion et pourrait expliquer le problème observé. Cette hypothèse
semble être confirmée par le fait que le bris est survenu sur les circuits utilisant les plus
gros transformateurs et donc où il circule au moment du démarrage le plus grand courant,
il est logique de penser que lors de l’empaquetage il aurait dû être spécifié de mettre plus
de deux fils de connexions.
Même si ce problème peut être réglé en ajoutant des fils de connexion, il met en évidence
l’inaptitude du circuit à limiter adéquatement le courant lors du démarrage. L’hypothèse
posée est que le pulse de courant dans L1 et Q1 au moment de l’activation de Q1 est de trop
forte intensité au démarrage ce qui fait fondre les fils de connexion. Il est donc nécessaire
de revoir la gestion du démarrage afin de limiter adéquatement le courant maximum du
primaire.
6.2.2 Délais de décision et démarrage
Bien que la figure 6.2 montre un départ réussi du circuit, c’est-à-dire un départ où la tension
de sortie va directement à la tension programmée, la majorité des circuits arrêtaient en
chemin à une tension typiquement entre 50 V et 100 V et restait en mode démarrage. Afin
de les faire passer en mode normal, le potentiomètre de la tension de sortie était ajusté
pour commander une tension inférieure à la tension du circuit. À ce moment le circuit
entrait en mode normal et la tension pouvait être augmentée à la tension voulue.
La figure 6.3 montre l’origine de ce problème à partir des courbes Vds et Vgs du transistor.
Lorsque le transistor est activé, il y a un délai entre l’activation et le moment où la tension
au drain du transistor représente réellement le courant qui y circule. Ce délai en mode
démarrage est réduit à environ 40 ns pour éviter une surcharge de courant. Toutefois, ce
délai qui n’était pas problématique en simulation est maintenant trop court avec tous les
parasites de l’application réelle. Ce délai étant trop court, le contrôleur croit en raison de
l’oscillation au drain du transistor que le courant dans le transistor est trop élevé et le
désactive. Le résultat final est que le circuit envoie de minimes pulses d’énergie à fréquence
fixe. Comme à un certain point l’énergie envoyée est égale à l’énergie consommée par la
résistance de rétroaction, la tension de sortie se stabilise à une tension sous la tension
désirée.
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Passage en mode normal
Figure 6.2 Mesure à l’oscilloscope de la tension de sortie du convertisseur lors
d’un démarrage avec la tension de sortie ajustée à 300 V
En combinant ce problème au problème précédent, on constate que le démarrage doit être
repensé pour permettre un démarrage fiable du circuit.
6.2.3 Courant de fuite
Un problème inattendu est présent sur tous les circuits autant au niveau de la gaufre
que du paquet. Un courant de fuite de l’ordre de 7 mA est présent entre l’alimentation
numérique et la masse. En coupant des traces de métal avec un laser, il a été possible
d’isoler la source du problème au bloc regroupant les condensateurs de découplage interne
de la section numérique et le contrôleur de grille. Comme ce problème n’apparait pas sur
les simulations «extract» et que les règles de dessins sont respectées, il semble y avoir une
sensibilité au niveau de la fabrication. Le problème semble être au niveau de capacités
nMOS faites juste à côté du pilote. Afin d’augmenter la valeur de capacité, les contacts au
poly ont été placés à l’intérieur de la région active une pratique généralement déconseillée,
mais en accord avec les règles de dessin du procédé. Il est donc possible que certains des
contacts au poly soient connectés à la région active entrainant ainsi un fort courant de
fuite. À défaut de pouvoir séparer l’alimentation de ces capacités de l’alimentation du
pilote, cette hypothèse est la plus probable puisque le courant de fuite ne varie pas avec
le fonctionnement du circuit et que le pilote fonctionne comme dans les simulations.
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Vds
Vgs
Figure 6.3 Mesure à l’oscilloscope de la synchronisation des tensions Vds et Vgs
de Q1 lors d’un démarrage
6.2.4 Bandgap
Les résultats du bandgap sont décevants. La tension mesurée est environ 60 mV plus éle-
vés que la tension simulée. Cet écart est en dehors de toutes les simulations avec variation
de procédé effectuées (+2,6 % maximum). De plus, le comportement en température est
mauvais. La tension augmente presque linéairement avec la température. Une des raisons
qui expliquent ce problème est le TCR des résistances utilisées. Puisqu’il s’agissait d’un
nouveau type de résistances, le modèle final n’était pas disponible. Entre le modèle utilisé
pour le design et le modèle maintenant disponible, l’amplitude du TCR est restée approxi-
mativement la même, mais le TCR initialement positif est devenu négatif. Une simulation
avec ce nouveau modèle montre un comportement similaire à celui observé. Toutefois, les
résistances ne sont pas les seules responsables.
Après une analyse plus approfondie du schéma 4.12, la source du problème semble être le
miroir de courant au collecteur du transistor CTAT. En simulation, ce transistor avait pour
effet d’améliorer le PSRR du circuit. Toutefois, le faible courant permis par ce transistor
entraine une baisse de la tension du collecteur du BJT. Le BJT entre donc en mode satura-
tion puisque la tension collecteur-base est négative. Ces résultats pouvant être reproduits
en remplaçant ce transistor par une source de tension forçant la tension du collecteur à la
même valeur que le miroir de courant impose, cette erreur de conception explique bien les
résultats mesurés du bandgap. Bien qu’il s’agisse d’une erreur de conception, puisque les
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simulations n’ont pas montré ce phénomène, il semble que les modèles soient inadéquats
pour la simulation du bandgap de la figure 4.12.
6.2.5 Oscillation de la tension de sortie
Comme la figure 5.6 l’a montré, l’oscillation crête à crête de la tension de sortie de 1,6
V est beaucoup plus grande que prévu. Les tests ont démontré que cette oscillation était
due à un couplage des formes d’onde du circuit de puissance sur la trace de la tension de
référence. Deux facteurs ont entrainé ce problème.
Dans un premier temps, afin de permettre l’ajustement de la tension de sortie du circuit,
la tension de référence est générée à l’externe à partir de la tension du bandgap par
un potentiomètre de 330 kΩ. Cette pratique a entrainé la création d’une longue trace
susceptible au couplage sur le PCB. En plus, en raison de la valeur du potentiomètre,
cette trace n’est pas polarisée fortement ce qui augmente sa susceptibilité.
Dans un deuxième temps, à l’interne, cette tension arrive directement au comparateur
avec seulement un condensateur de 25 pF pour filtrer le bruit, ce qui est insuffisant. Il faut
se rappeler qu’en raison du ratio de 1 : 239 du diviseur de tension, l’oscillation moyenne
de 1,6 V représente une oscillation de la tension de référence de seulement 6,7 mV.
Idéalement, le circuit de génération de la tension d’ajustement devrait se retrouver à
l’intérieur du circuit intégré. Toutefois, afin de garder le caractère ajustable du gain sans
implémenter de contrôleur programmable, cette solution n’est pas adéquate. Il faut donc
imaginer une autre façon de rendre le circuit insensible au bruit se retrouvant sur cette
trace sans augmenter de façon importante le courant de polarisation nécessaire.
6.2.6 Efficacité
L’efficacité maximale mesurée de 63 % est significativement inférieure aux efficacités simu-
lées au chapitre 4 de 76,6 % et 88 %. Une partie de cette différence provient des problèmes
de délais de décision trop courts. En effet, lorsqu’une fausse détection se produit, toute
l’énergie censée être recyclée est envoyée directement à la masse. Ces pertes diminuent
l’efficacité du circuit. Toutefois, l’hypothèse de la cause principale est une mauvaise esti-
mation des capacités parasites aux noeuds 1, 2 et 3 qui ont mené à des simulations trop
optimistes. Le noeud 3 est particulièrement sensible parce qu’une capacité parasite de
quelques picofarads entraine une augmentation importante des pertes. À ce sujet, l’hypo-
thèse expliquant la plus grande partie de cette différence d’efficacité est l’omission de la
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capacité du secondaire [15] de l’inductance couplée dans les simulations. En effet, comme
cette capacité peut avoir une valeur de l’ordre de quelques picofarads, la valeur du conden-
sateur Cemi2 aurait dû être diminuée en conséquence pour que la capacité totale au noeud
3 soit de 10 pF.
6.3 Conclusion
Ce chapitre a permis de montrer dans un premier temps le potentiel de la solution proposée
comme convertisseur DC-DC. En effet, la section 6.1 montre que la plupart des principes
mis de l’avant fonctionnent et l’efficacité obtenue est supérieure à la solution traditionnelle
du flyback. Toutefois, six problèmes de cette première version, décrits à la section 6.2,
ne permettent pas d’utiliser le circuit développé sans modification. Afin de guider les
modifications requises, des solutions ont aussi été proposées pour chacun de ces problèmes.
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CHAPITRE 7
CONCLUSION
L’objectif de ce projet était de concevoir et tester un convertisseur DC-DC pour des appli-
cations portables utilisant des MEMS électrostatiques. Tel que mentionné au chapitre 1,
Teledyne DALSA a initié ce projet de recherche afin de pouvoir proposer à ses clients des
solutions de contrôle des MEMS intégrant le module de conversion de la tension d’opé-
ration. Afin de répondre aux besoins du marché des appareils portables, ce convertisseur
devait être miniature, offrir une efficacité supérieure aux solutions traditionnelles et un
faible coût. Ces requis ont été traduits plus spécifiquement dans la question de recherche :
Comment implémenter dans la technologie CMOS C08G de Teledyne DALSA un conver-
tisseur DC-DC miniature dont le circuit intégré fait moins de 10 mm2, dont l’efficacité
est supérieure à 70% et dont le gain de tension permet d’atteindre une tension de 300 V
à partir de la tension d’une batterie Li-On ?
Afin de préciser la question, les objectifs de spécifications du circuit ont été établis au
tableau 1.1. Dans le but d’atteindre ces spécifications et l’objectif principal du projet,
quatre objectifs spécifiques ont été définis.
Le premier objectif était la conception d’une topologie de circuit de puissance permettant
l’atteinte d’un gain de tension de 100 et nécessitant un nombre de composants externes
inférieur à 7. En se basant sur les différentes approches présentées au chapitre 2, l’état de
l’art, une topologie à inductance couplée [51] a été modifiée. La topologie proposée à la
figure 7.1 n’utilise que 6 composants discrets dans sa version la moins intégrée et permet,
comme l’ont montré les résultats du chapitre 5, d’atteindre une tension de 300 V à partir
d’une tension de 3 V ce qui donne un gain de 100. Le premier objectif spécifique du projet
a donc été atteint.
Le deuxième objectif spécifique visait la conception d’un transistor de puissance dont
le produit de sa résistance de canal (Rds) et sa surface occupée (A) est inférieur aux
transistors déjà disponibles dans la technologie C08G de Teledyne DALSA. L’utilisation
de la forme hexagonale et circulaire dans la conception de ces transistors a été justifiée au
chapitre 4. Par la suite, au chapitre 5, les résultats sur silicium ont démontré un produit
Rds * A 48 % plus petit que les transistors originaux de la compagnie. En autres mots,
l’utilisation des transistors mis au point permet de réduire par deux la surface nécessaire
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Figure 7.1 Topologie proposée dans ce projet
pour l’obtention d’une résistance de canal donné. Le deuxième objectif spécifique a donc
été atteint avec succès.
Le troisième objectif spécifique était de concevoir un contrôleur permettant d’atteindre une
oscillation maximale de la tension de sortie de 200 mV crête à crête lorsque la capacité de
sortie du circuit est de 100 nF. La conception bloc par bloc de ce circuit a été détaillée au
chapitre 4. Les résultats du chapitre 5 ont montré que l’oscillation pouvait être inférieure
à 200 mV, mais comme discuté au chapitre 6, le circuit semble avoir une susceptibilité
lorsque la valeur du courant du primaire atteint un certain seuil. Quand le courant est
supérieur à ce seuil, le circuit se comporte comme si le comparateur de la tension de sortie
avait une hystérésis de quelque millivolts qui se traduit à la sortie par une oscillation à
basse fréquence ayant une amplitude de 1 à 3 V. Comme cette valeur variait selon plusieurs
facteurs, l’hypothèse d’une susceptibilité du circuit aux ondes électromagnétiques générées
par la partie de puissance est l’hypothèse la plus valable. Bien que les résultats du chapitre
5 montrent que dans certaines conditions, l’oscillation est inférieure à 200 mV, cet objectif
spécifique n’est pas atteint puisque dans la majorité des cas, l’oscillation est supérieure à
200 mV.
Finalement, le quatrième objectif spécifique était d’atteindre une efficacité de 70 % du
circuit complet. Les résultats de simulations présentés aux chapitres 4 permettaient de
croire qu’il serait assez facile d’atteindre ce seuil. Toutefois, les résultats réels montrent
qu’il est possible d’atteindre ce seuil en bas de 200 V. Toutefois, lorsque la tension désirée
se situe entre 200 V et 300 V, l’efficacité se situe plus souvent entre 50 % et 70 %. Selon le
tableau 1.1, l’efficacité de 70 % devait être atteinte à une tension de sortie de 220 V et un
courant de 350 µA. Dans ces conditions, les résultats du chapitre 5 montrent une efficacité
maximale de 63 %. Ces résultats tels qu’expliqués au chapitre 6 sont attribuables dans
un premier temps à une sous-évaluation des capacités parasites à la masse, notamment la
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capacité parasite du transformateur. De plus, en raison des délais de détection du courant
trop court, le circuit fait parfois de faux déclenchements du transistor de puissance. Ces
pulses en plus de demander de l’énergie au contrôleur, dirigent toute l’énergie normalement
recyclée à la masse et ne transfèrent pas de puissance à la sortie ce qui réduit l’efficacité du
circuit. Malgré ces problèmes, l’efficacité mesurée en comparaison de la solution actuelle
de Teledyne DALSA est améliorée entre 15 % et 43,5 % dépendamment des conditions
d’utilisation.
Malgré le fait que l’objectif d’efficacité n’ait pas été atteint et donc que l’objectif global
n’ait pas été atteint, ce travail apporte plusieurs contributions originales. Tout d’abord, par
l’utilisation de formes hexagonales et circulaires dans la technologie CMOS haut voltage
C08G de Teledyne DALSA pour le dessin physique de transistors de puissance, l’aire
requise pour deux transistors équivalents au point de vue de la tension de claquage et de
la résistance drain source a été réduite par 48 %.
Du point de vue du circuit de puissance, ce travail présente une nouvelle topologie permet-
tant d’atteindre une meilleure efficacité que la solution typique de la topologie flyback. De
plus, l’intégration réussie de condensateurs destinés au circuit de puissance démontre la
possibilité, à faible puissance, de diminuer le nombre de pièces discrètes. Cette diminution
du nombre de pièces discrètes permet une réduction de l’espace requis pour l’implémenta-
tion de ce type de convertisseur.
Finalement, il reste du travail à effectuer au niveau de l’implémentation de ce circuit. Les
deux sujets nécessitant le plus de travail sont la gestion du démarrage et la susceptibilité
au couplage électromagnétique. Pour ce qui est du démarrage, ce travail démontre qu’une
approche semblable à celle du flyback où le courant du primaire est limité n’est pas ef-
ficace en raison du comportement unique de la topologie. Une autre approche doit donc
être trouvée. Du point de vue du couplage, outre de trouver la solution afin de rendre le
circuit insensible, il serait intéressant de trouver un moyen sans composants discrets sup-
plémentaires de pouvoir recycler l’énergie comme le permet le système LVS de ce circuit,
mais sans avoir à laisser le circuit osciller.
Malgré les solutions proposées par ce travail, la limite de l’intégration de circuits de gestion
de l’alimentation est encore grandement dictée par les valeurs de condensateur et d’induc-
tance requises. En raison de leurs valeurs élevées, ces composants doivent être discrets ce
qui augmente beaucoup l’aire nécessaire à l’implémentation d’un convertisseur DC-DC.
La découverte de moyens d’augmenter la densité de capacité dans un procédé de fabri-
cation CMOS permettrait de pousser l’intégration un peu plus loin. Toutefois, pour une
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application haut voltage similaire à ce projet, c’est la recherche d’une façon de réaliser une
inductance couplée intégrée qui permettra de franchir un nouveau niveau d’intégration.
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